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RESUMO

A troca de informagfes entre um satélite artificial e os sistemas de solo requer um
canal eficiente de comunicacdo. Esta dissertacdo propde uma arquitetura de um
demodulador Binary Phase-Shift Keying (BPSK) completamente digital para o canal de
telecomando de missfes espaciais, focando no contexto das missbes do INPE. A
proposta € baseada em um demodulador desenvolvido na década de 80 e proporciona
uma melhoria no seu desempenho através da aplicagdo de técnicas de
processamento digital de sinais para a recuperacdo do sincronismo tanto de portadora
como de simbolo. Além dos telecomandos modulados em BPSK a serem
demodulados, a portadora ascendente carrega tons de localizacdo para realizar
medidas de range e range rate do satélite. Assim, as estimativas dos parametros de
sincronizacdo sdo tomadas a partir de amostras do sinal recebido e filtrado.
DiscussGes sobre as técnicas adotadas séo apresentadas, levando-se em
consideracdo o compromisso entre desempenho e complexidade. O modelo do
sistema do demodulador proposto € detalhado em termos das equacdes e estatisticas
dos sinais. Dentre as solucbes adotadas, destacamos: (i) a estrutura nédo-linear
dobradora de frequéncia em conjunto com um All-Digital Phase-Locked Loop (ADPLL),
usada para a recuperacdo da subportadora BPSK, ou seja, do desvio de fase e de
frequéncia; (ii) a estrutura ndo-linear atrasa-e-multiplica seguida de um filtro de banda
estreita, para a recuperacdo do atraso de simbolo; e (iii) o filtro casado, para a
deteccdo de dados. Os estimadores usados sédo do tipo feedfoward e operam em
paralelo, minimizando o tempo de aquisicdo do sincronismo. Os resultados da
proposta constaram da avaliacdo dos estimadores, feita em termos da variancia de
suas estimativas, e da medida do desempenho da configuracdo final, em termos da
taxa de erro de bits (BER). Esta ultima alcancou um resultado muito bom,
apresentando perda de aproximadamente 0,5 dB em comparacédo ao resultado tedrico.
Detalhes dos principais resultados séo apresentados, bem como algumas perspectivas
de estudos futuros.
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ALL DIGITAL BPSK DEMODULATOR FOR TELECOMMAND OF
ARTIFICIAL SATELLITES

ABSTRACT

The information exchange between a satellite and the ground systems requires an
efficient channel of communication. This work presents the architecture of an all-digital
Binary Phase-Shift Keying (BPSK) demodulator developed to be applied in the
telecommand link of space applications, especially for INPE’s satellites. The proposed
demodulator is based on a demodulator developed 30 years ago and brings
performance enhancement by the application of digital signal processing techniques to
accomplish the carrier and clock synchronism. Besides the BPSK modulated
telecommand information to be demodulated, the ascending carrier bears the tracking
tones. The estimates of the synchronization parameters are then taken from samples
of the received and filtered signal. Discussions on the adopted techniques are shown,
where the trade-off between performance and complexity is observed. The proposed
system model is detailed by means of block diagrams, and of signals equations and
statistics. The adopted solutions are: (i) the frequency doubler non-linear structure
used along with an All-Digital Phase-Locked Loop (ADPLL) in order to recover the
BPSK subcarrier, i.e. the phase and frequency offsets; (ii) the delay-and-multiply non-
linear structure followed by a narrowband filter to recover the symbol delay; and (iii) the
matched filter to perform data detection. The employed estimators are feedfoward, and
they operate in parallel, diminishing the acquisition time of synchronization. The used
estimators are evaluated in terms of the variance of its estimates and the performance
of the final configuration is assessed in terms of bit error rate (BER). The latter has
shown a very good result, with losses of 0.5 dB approximately for comparison to the
theoretical result. Details of the main results are presented as well as some study
perspectives for future applications.
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1 INTRODUCAO

O sistema de telecomunicacdes de servico dos satélites € responsavel por trés
tarefas essenciais a missdo: rastreamento, telemetria e telecomando (TT&C). O
enlace de comunicacao utilizado entre o sistema de solo e a espagonave para
TT&C, em geral, é distinto dos sistemas de comunicagdo da carga util,
podendo, ainda, operar em bandas de frequéncia diferentes. As informacdes
referentes ao estado do satélite e de seus subsistemas séo geradas a bordo e
enviadas para a Terra, em telemetrias através do enlace descendente. As
informacdes de telecomando, funcdo complementar a telemetria, séo
compostas de comandos de controle e transmitidas no enlace ascendente, do
sistema de solo para o satélite. O rastreamento do satélite € feito em solo,
baseado em sinais transmitidos em ambos os sentidos, dos quais se estimam:
a) a componente radial de velocidade do satélite (range rate), pelo efeito
Doppler, e; b) a distancia do satélite (range), por comparacdes entre as fases
dos tons modulantes transmitidos pelas estacfes terrestres e as fases dos

mesmos tons retransmitidos pelo satélite de volta a estacao.

Os subsistemas de TT&C desenvolvidos para os satélites da missdo de
Satélites de Coleta de Dados (SCD), que ainda estdo em operagao
(MARSHALL et al., 1986) estdo defasados em relacdo ao estado da arte. No
projeto ITASAT! (SATO et al., 2011) e em alguns projetos do INPE, como os de
cubesats, em que estes subsistemas sdo comprados prontos, 0s equipamentos
de TT&C sado considerados como caixas pretas, ndo sendo possivel adequa-los
ou adapta-los ao projeto. Ao contrario, o projeto do satélite € que deve se

adequar as solucdes de subsistemas de TT&C prontos.

Para o progresso do setor espacial brasileiro é esperado que se detenha o

conhecimento tecnoldgico e se produzam equipamentos de ponta em territério

! Projeto de um satélite universitario liderado dekiituto Tecnoldgico de Aeronautica (ITA) em
parceria com o INPE e a Agéncia Espacial Brasil@iB), envolvendo varias universidades, no qual
tive a oportunidade de trabalhar durante um anpedimdo do Mestrado.



nacional. Atendendo aos requisitos do INPE e as recomendacdes dos 6rgdos
competentes, estre trabalho visa preencher uma parte desta lacuna, propondo
uma modernizacdo do subsistema de TT&C de satélites, cuja solugdo consta
de um equipamento analégico desenvolvido com técnicas de quase trinta anos

atras.

O trabalho desenvolvido no contexto desta dissertacéo trata de uma modulacéo
de bom desempenho em termos de taxa de erro de bits e leva em
consideracdo o cumprimento dos requisitos determinados, do compromisso
(trade-off) entre o desempenho e a complexidade do sistema, evitando trazer
grande aumento na complexidade do sistema para se conseguir melhorias no
desempenho. O aumento da complexidade do sistema tem consequéncias
criticas no ambiente espacial, como menor confiabilidade e maior consumo de

energia.

Ao implementar sistemas de comunicagao e controle em dominio digital, o que
ja € amplamente estabelecido também no setor espacial, tira-se proveito da
miniaturizacdo dos equipamentos eletrénicos (gracas ao desenvolvimento da
microeletronica) e da maior flexibilidade e versatilidade dos sistemas digitais.
Neste trabalho tomou-se como ponto de partida o trabalho de Lucena (1986) e
projetou-se um demodulador BPSK completamente digital para telecomando
que mantém a compatibilidade com os sistemas atualmente em operacédo e
segue as recomendacdes do CCSDS (do inglés, Consultative Comitee for
Space Data Systems) e da ECSS (do inglés, European Cooperation on Space

Standardization).

1.1. Objetivos

O objetivo geral desta dissertacdo € o estudo e a proposta de uma solugéo
para o projeto de um demodulador BPSK completamente digital para aplicacao
no enlace de telecomando do subsistema de telecomunicacdes de servigco de

um satélite artificial. Como objetivos especificos, no decorrer deste trabalho séo



desenvolvidos os seguintes modulos que compdem o demodulador BPSK: um
sistema para recuperacdo de portadora, um sistema para sincronismo de
simbolo e um detector de dados. O projeto do demodulador BPSK como um
todo e o projeto de cada moédulo que o compde, bem como analises
matematicas para a determinacdo do desempenho das solu¢cbes propostas
serdo detalhados. Um modelo Simulink do demodulador sera implementado e
testado. Este modelo vai servir como ponto de partida para a implementacao
do sistema em FPGA (LUCENA et al.,, 2014), que podera ser aplicado ao
subsistema de telecomunicacdes de servico de futuros satélites do INPE.

1.2. Metodologia

A metodologia de trabalho para a realizacdo desta dissertacdo constou de
estudos em arquiteturas de demoduladores e técnicas de sincronismo.
Inicialmente, foram estudados os conceitos béasicos de modulacdo e
demodulacéo, técnicas de sincronizacdo de portadora e de sincronizacédo de
simbolos, bem como, técnicas de deteccdo de dados. O trabalho de Lucena
(1986) foi tomado como ponto de partida por ser a primeira referéncia a
subsistemas de telecomunicac¢des de servigos adotados em sistemas espaciais

desenvolvidos no INPE.

A partir dos conceitos estudados foram desenvolvidos prototipos
implementados com o sistema Simulink para a avaliagdo dos resultados
através de simulacfes. Os resultados das técnicas empregadas sdo avaliados:
a) a partir da variancia e b) do tempo de aquisicdo dos estimadores de fase e
de atraso de tempo, para os sincronizadores de portadora e de simbolo,
respectivamente; e c¢) a partir do desempenho do sistema como um todo,
expresso pela taxa de erro de bits.

Os protétipos foram criados de forma a prover facilidade de iteracéo, isto €,
possibilidade de alteracdes de técnicas e parametros para ajustar o sistema até

bY

se chegar a configuracdo final que atendesse o0s requisitos iniciais e



satisfizesse as premissas estabelecidas. De acordo com as avaliagdes dos
resultados obtidos em cada iteracdo, foi investigada a necessidade e
viabilidade de melhorias, sempre observando a relacéo entre o desempenho do

sistema e a sua complexidade.

1.3. Organizacao do Texto

Este documento € organizado da seguinte forma: a Secdo 2 apresenta 0s
conceitos basicos utilizados e a revisdo de literatura; a Seg¢do 3 apresenta,
discute e analisa o demodulador proposto e seus modulos; a Secdo 4 mostra
0s resultados obtidos através de simulacdo computacional e, finalmente; a
Secdo 5 traz a conclusdo deste trabalho e propde trabalhos futuros. O

Apéndice A apresenta o modelo desenvolvido com a ferramenta Simulink.



2 CONCEITOS E REVISAO DE LITERATURA

Esta secdo apresenta os principais conceitos utilizados nesta dissertacao,
incluindo as principais técnicas de sincronizacdo e de deteccdo de simbolo
utilizadas em sistemas de demodulacéo.

2.1. Modulagdo BPSK

A transmissdo de dados digitais (sequéncias de dados binarios) a um
determinado destinatario, dependendo do canal de comunicagdo, pode sofrer
efeitos como: ruido, atenuacao, distorcdo, desvanecimento e interferéncia. A
modulacdo digital € o processo que busca tornar o sinal transmitido mais
resistente aos efeitos do canal. O sinal modulado deve corresponder aos dados
digitais, de forma que possam ser recuperados pelo destinatario, e deve ser
adequado para transmissdo através de um dado canal de transmissdo. A
modulacdo em fase de sinais digitais (PSK) € a modulacéo indicada para a
aplicacao deste projeto (CCSDS, 2013).

Na modulacdo PSK, as M possiveis mensagens transmitidas sdo (PROAKIS;
SALEHI, 2008)

2n(m-1) .
sp(t) = Relg(t)e!™ M el2™ect|  m=12,..M
2.1)

= g(t)cos(2nf.t + @) ,

em que g(t) € o pulso formatador do sinal e ¢ = %T(m — 1) é a fase de cada

um das M possiveis formas de onda. A Figura 2.1 ilustra 0 espaco de sinal de

sinais PSK com 2, 4 e 8 formas de onda.
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Figura 2.1: Diagramas de espaco de sinal M-PSK.
Fonte: Proakis e Salehi (2008).

Para o BPSK, modulacdo PSK binéria antipodal (M = 2), a fase ¢ se reduz a 0

ou m e as duas formas de onda do sinal sdo simplificadas por

s1(t) = g(t)cos(2mf,t)
(2.2)

s,(t) = g(t)cos2nf .t + ) .

2.2. Deteccdo Otima

No transmissor, o modulador realiza a fungcdo de mapeamento de cada simbolo
digital de informagao em formas de onda de sinal. Estas formas de onda serao
transmitidas por um canal de comunicacédo que pode adicionar ruido aos sinais
e pode distorcé-los de varias formas. A funcdo do detector €, baseado no sinal
que foi recebido, decidir qual das M formas de onda de sinal foi transmitida. O
detector 6timo, portanto, € aguele que minimiza a probabilidade de erro nessa

decisao.

A~

Sendo s,,(t) a forma de onda do simbolo m, m é a estimativa do simbolo
transmitido, resultado da decisdo tomada pelo detector. Assumindo um canal
AWGN, que adiciona ruido gaussiano ao sinal transmitido s,,(t), a forma de

onda recebida no receptor € r(t) = s, (t) + n(t), em que n(t) representa a



forma de onda do processo ruido gaussiano branco de média zero com

densidade espectral de poténcia de N, /2.

Usando N bases ortonormais, cada sinal s,,(t) pode ser representado por um
vetor s,, € RY. Assim, a representacao vetorial do canal AWGN é r = s,,, + n,

em que todos os vetores séo vetores reais N-dimensionais.

Observando r o receptor decide que m foi a mensagem transmitida e a
probabilidade de a decisdo ser correta é a probabilidade de a mensagem m ter
sido de fato transmitida. Sabendo que transmitir m € a mesma coisa que
transmitir s,,,, a regra que maximiza a probabilidade de observar r e decidir por

m pode ser escrita como
m = argmax P,p(r|s,,), 1<m<M , (2.3)

em que B, é a probabilidade de cada simbolo ser transmitido. A Equacao 2.3
pode ser simplificada (PROAKIS; SALEHI, 2008) para

A~

m=argmax [N, +r-s,], 1<m<M, (2.4)

em que - representa a operagao produto interno,

1
Nm = 7lan — EEm (2.5)

é o termo de viés e a energia da mensagem m é ¢,, = ||s,,||>. Para mensagens
equiprovaveis e de mesma energia, 0 viés pode ser desconsiderado, pois sera

constante para todo m.

A Equacao 2.3 é a regra de decisao Otima conhecida como regra de maxima
probabilidade a posteriori (MAP). Quando as mensagens tém a mesma
probabilidade de serem enviadas pelo transmissor, a regra MAP pode ser

reescrita como



m =argmaxp(rls,,), 1<m<M , (2.6)

em que p(r|s,,) é a descricdo probabilistica do canal, ou seja, a probabilidade
de receber r dado que s, foi enviado. A regra da Equacédo 2.6 € conhecida
como regra da maxima verossimilhanca (ML) e € de mais facil uso, uma vez

que a probabilidade p(r|s,,) ja € conhecida a priori.

Considerando simbolos equiprovaveis, a regra ML para o sinal corrompido por
ruido AWGN pode ser desenvolvida, resultando no receptor de distancia
minima (PROAKIS; SALEHI, 2008)

m=argmin|r—s,l, 1<m<M . (2.7)

Assim, o receptor busca entre os sinais s,, aquele que esta mais proximo de r

em termos da distancia euclidiana dos vetores.

A implementagcdo de um receptor 6timo para canais AWGN é feita a partir da
Equacédo 2.4, obtendo o vetor r através de suas componentes em cada uma de

suas bases ortonormais ¢;

oo
T = f r(t)¢;(t)dt . (2.8)
—o0o
Correlacionadores fazem o produto interno do vetor r com os M possiveis s, €
por isso essa implementacdo de receptor 6timo é chamada de receptor de
correlagdo. O viés n,, € entdo adicionado e o resultado que maximiza a saida é

escolhido como estimativa m. A Figura 2.2 ilustra esse receptor.
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Figura 2.2: Estrutura de um receptor de correlagdo, com N correlacionadores.
Fonte: adaptada de Proakis e Salehi (2008).

Um filtro casado ao sinal s(t) tem resposta ao impulso igual a

s(T —1t), 0<t<T

, . 2.9
0, caso contrario (2.9)

h ={
e saida descrita no dominio do tempo como r(t) * h(t), em que * representa a
operacéo de convolugao. O processo de convolugéo inverte um dos sinais no
tempo, assim como a resposta ao impulso do filtro. Assim, convolver o filtro
casado com uma funcédo ja invertida no tempo resulta em uma segunda
inversao no tempo, fazendo a saida no fim de um intervalo de simbolo (apenas
no tempo t = T) ter o mesmo resultado de um sinal que foi correlacionado com
sua réplica. O filtro casado e as func¢des de correlacdo podem, portanto, ser
usados indistintamente no tempo de amostragem t =T (SKLAR, 2001). A

Figura 2.3 ilustra a estrutura de um receptor de filtro casado.
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Figura 2.3: Estrutura de um receptor de filtro casado.
Fonte: adaptada de Proakis e Salehi (2008).

Para a deteccéo de um sinal modulado em fase (Equacédo 2.1) transmitido em
canal AWGN ¢€é usada uma das implementacbes de detector otimo.
Considerando o detector de distancia minima, assumindo que as mensagens
sdo equiprovaveis e de mesma energia, a probabilidade de erro do sistema é
igual as probabilidades de erro de cada forma de onda s,. No caso da

modulacdo BPSK, mostrada na Figura 2.1, por exemplo, as possiveis
mensagens sdo s; = (\/&,0) e s, = (—/&;,0). Para s;, o vetor recebido é
r = (r,13) = ({&s + 1, nz), em que 1, e r, s&o varidveis aleatorias de variancia
0% = IN, e médias /e e 0, respectivamente. Proakis e Salehi (2008) derivam

as probabilidades de erro da modulacdo PSK a partir da funcdo densidade de

probabilidade conjunta de r; e r,. A probabilidade de erro de bit do sinal BPSK

7

e

P,=0| [—] . (2.10)

A Figura 2.4 mostra as curvas de taxa de erro de bit (BER) para os sinais M-
PSK.
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Figura 2.4: Probabilidade de erro de simbolo de sinais PSK.
Fonte: adaptada de Proakis e Salehi (2008).

Quando o canal é limitado em banda a uma determinada largura de banda W
Hz, este pode ser modelado como um filtro linear que tem caracteristica
equivalente passa-baixas da resposta em frequéncia C(f), cuja resposta € zero
para |f| > W. O equivalente passa-baixas da sua resposta ao impulso € c(t).

Se um sinal da forma
s(t) = Re[v(t)e/?™/ct] (2.11)

é transmitido por esse canal, o equivalente passa-baixas do sinal recebido sera

[oe)

r(t) = f p(D)e(t — T)dr + 2(t) | (2.12)

—00

em que a integral representa a convolucao de c(t) com v(t), e z(t) representa

o ruido aditivo.
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O canal limitado em banda tem C(f) =0 para |f| > W. Essa resposta em
frequéncia pode ser expressa por C(f) = |C(f)|e/®P). O canal é ideal se a
amplitude |C(f)| for constante e a fase 6(f) for uma funcédo linear da
frequéncia. No canal ndo-ideal, se |C(f)| ndo for constante o canal distorce o
sinal transmitido V' (f) em amplitude e, se 6(f) néo for linear o canal distorce o
sinal transmitido V (f) com atraso (PROAKIS; SALEHI, 2008).

O resultado das distor¢cdes de amplitude e atraso causados pelo canal nao-
ideal é um espalhamento dos pulsos transmitidos, causando uma sobreposicéo
de simbolos subsequentes, e entdo tem-se a interferéncia intersimbdélica (ISI).

Algumas estratégias para lidar com a ISI séo:

a) Modelar o pulso de acordo com as caracteristicas do canal para evitar a
ISI em transmissdes por canais limitados em banda. Esta solugédo ndo
pode ser aplicada a este projeto, pois as caracteristicas do sinal

transmitido devem ser mantidas.

b) Projetar um receptor 6timo para esse sinal distorcido. O método mais
conhecido é o algoritmo de Viterbi, mostrado em detalhes por Proakis e
Salehi (2008).

c) Incluir equalizadores no receptor com o objetivo de compensar a ISI.

Essa € uma solucao sub-6tima.

Mesmo a filtragem linear do sinal recebido, pode causar outra distor¢cdo ao
sinal contaminado com ruido AWGN: autocorrelacionar o ruido. Ruido
autocorrelacionado, ou ruido colorido, € aquele no qual ndo ha uniformidade na
distribuicAo de poténcia em todas as faixas de frequéncia, ou seja, ha
autocorrelacao entre elas. Quando o ruido aditivo na entrada do demodulador é
colorido, o filtro casado ao sinal ndo maximiza a SNR de saida e outra técnica
de deteccdo o6tima deve ser utilizada. Kay (1998) mostra que, para sinais
deterministicos com ruido gaussiano correlacionado, € possivel encontrar o

detector 6timo a partir da matriz de covariancia do ruido. Outra possivel
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7

solucdo para o ruido correlacionado é a filtragem adaptativa, detalhada por
Sayed (2008) e por Proakis e Salehi (2008).

2.3. Sincronismo de Reldgio e de Portadora

A sincronizacdo é uma funcdo critica em comunicacdes digitais e falhas de
sincronismo podem levar a efeitos catastroficos no desempenho do sistema de
transmissdo. Além disso, a sincronizagdo compreende grande parte do
hardware de um receptor, fazendo com que sua implementacéo tenha impacto

substancial nos custos desses sistemas.

7

Em transmissfes sincronas o sinal recebido € completamente conhecido,
exceto pelos simbolos de dados e por um grupo de variaveis referidas por
parametros de referéncia. Apesar da tarefa final do receptor ser reproduzir uma
réplica precisa da sequéncia de simbolos sem interesse nos parametros de
referéncia, apenas explorando o conhecimento desses parametros o processo

de deteccédo pode ser realizado de forma apropriada.

O atraso de tempo € um problema inerente as transmissdes de longa distancia,
em especial as transmissfes espaciais, em que o sinal demora um tempo
consideravel para se propagar entre as antenas de transmisséo e recepc¢éao da
estacdo terrestre e do satélite. Para minimizar a probabilidade de erro do
detector, a deteccdo dos simbolos deve feita sobre o sinal no instante de pico
dos pulsos do sinal, maximizando a relacéo sinal-ruido (MEYR et al., 1998). O
instante 6timo depende do periodo de simbolo e do atraso de tempo de

transmissao.

O sincronizador de simbolo, ou de relogio, € um circuito que estima o instante
Otimo de deteccdo do sinal, melhorando a confiabilidade dos dados. A
estimativa do atraso de tempo é usada para colocar o instante de amostragem

do receptor em sincronia com o sinal recebido. O atraso é considerado limitado
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a mais ou menos meio periodo de simbolo, pois o atraso multiplo inteiro do

periodo de simbolo nédo causa degradacéo.

Os detectores coerentes de sinais sdo aqueles que necessitam de informacéo
de fase e frequéncia da portadora para recuperar os dados transmitidos.
Porém, durante a transmisséo, desvios de fase e de frequéncia da portadora
podem acontecer, seja por causa efeito Doppler na transmisséo, pela falta de
sincronismo entre os osciladores do transmissor e do receptor ou por

flutuacdes na frequéncia desses osciladores.

O sincronizador de portadora faz medidas precisas de fase e frequéncia do
sinal recebido e os aplica a uma referéncia local. Erros de fase podem causar
uma rotacdo na constelacdo do sinal, que tem como consequéncias a perda de
poténcia e a ocorréncia do fendmeno de interferéncia intersimbdlica (PROAKIS;
SALEHI, 2008). A partir do sinal recebido o sincronizador de portadora realiza
trés funcdes basicas (MEYR et al., 1998): estimacéo da fase, rotacdo de fase e
sincronizacdo de frequéncia. A sincronizacdo de frequéncia, porém, sO tem
necessidade de ser feita explicitamente no caso de um grande desvio de
frequéncia. Isso acontece, pois a rotacdo de fase € capaz de compensar um
pequeno erro de frequéncia residual.

O sinal na entrada do receptor € um sinal analégico de radiofrequéncia que

pode ser expresso como
r(t) = Re{[s,(t — &)e/? + n(t)]|e/2mUetfa)?t} | (2.13)

em que s;(t) € o sinal equivalente passa-baixas, n(t) é o ruido AWGN
equivalente passa-baixas, ¢ € o0 atraso de propagacao, 8 € o desvio de fase e
fa € o desvio de frequéncia. O sinal s(t) carrega a informacé&o digital e o ruido
n(t) é um sinal aleatorio de estatisticas conhecidas. Devem, portanto, ser feitas
estimativas ¢, 0 e f; dos parametros de referéncia ¢, 8 e f,; para que se possa

realizar demodulacao e deteccéo coerente do sinal recebido.
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Na literatura, duas classificagBes recorrentes dos sincronizadores de simbolo
sdo o0s sincronizadores error-tracking e os sincronizadores feedfoward. Os
sincronizadores error-tracking possuem um detector que compara o sinal
recebido ruidoso com um sinal de referéncia local e d4 como saida uma
indicacdo da magnitude e da orientacdo do erro de temporizacdo e = — €. A
estimativa é ajustada para minimizar o erro de temporizacdo e € usada para
realizar a amostragem do resultado nos instantes apropriados. Ja nos
sincronizadores feedfoward, um detector faz a medida do valor instantaneo de
¢ a partir do sinal ruidoso de entrada. E, entfo, feita uma média das medidas

ruidosas para se encontrar a estimativa ¢ e realizar a amostragem.

Uma importante subcategoria dos sincronizadores de simbolo € a dos
geradores de raia espectral, util para sinais que nao contém qualquer
componente periodico. Faz-se o uso de operacdes nédo-lineares no sinal de
entrada para gerar raias espectrais na taxa de simbolo e em mudltiplos dela. A
componente peridédica pode ser extraida por meio de um PLL, caracterizando
um sincronizador error-tracking, ou por meio de um filtro passa-faixa de banda

estreita, caracterizando um sincronizador feedfoward.

Se 0 espectro do sinal recebido tiver uma forte componente na frequéncia da
portadora, a recuperacéo da portadora pode ser feita com um PLL ou um filtro
passa-faixa de banda estreita. Caso contrario, dois sincronizadores sao 0s
exemplos mais recorrentes: o sincronizador Squaring Loop e o sincronizador
Costas loop (PROAKIS; SALEHI, 2008).

Sincronizadores tradicionais bastante conhecidos, como 0s sincronizadores
Early-Late, Mueller-and-Miller, Squaring Loop e o Costas loop, por exemplo,
sao apresentados em detalhes por Proakis e Salehi (2008), Sklar (2001) e Meyr
et al. (1998). Tanto para a recuperacdo de simbolo como para a recuperagao
de portadora, porém, além dos meétodos encontrados na literatura mais

tradicional, ainda h& diversas implementacdes de métodos ad-hoc, para
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aplicacbes especificas, derivados de diferentes abordagens e suas

combinacdes.

A maior parte das referéncias encontradas trata o problema do sincronismo em
tempo continuo. Porém, com o advento da tecnologia digital VLSI (Very Large
Scale Integration) em circuitos integrados, as regras de projeto dos modems
(dispositivos de modulacdo/demodulacdo) foram bastante afetadas, tornando
obsoletas muitas técnicas analégicas de sincronismo (MENGALI; D’ANDREA,
1997).

Por outro lado, as técnicas digitais de sincronismo ja estdo bem estabelecidas,
mas sdo documentadas, em geral, em artigos cientificos, concentrando nos
seus desempenhos e problemas de implementacdo. Mengali e D’Andrea (1997)
derivam através da teoria da estimacdo varias técnicas digitais para
recuperacdo de relégio, fase e frequéncia para uma grande variedade de
sistemas. As implementacdes digitais utilizadas neste trabalho, porém, foram
desenvolvidas a partir das técnicas analdgicas usadas por Lucena (1986), mas
também foram encontradas implementacdes parecidas em Yuce et al. (2006),

por exemplo.

2.4. Limite de Cramer-Rao

A precisdo que se pode atingir nas estimativas dos parametros de
sincronizagdo € um critério que deve ser avaliado. A avaliacdo das técnicas de
sincronizagdo necessita de referéncias com as quais sejam feitas
comparacoes. O limite de Cramer-Rao (CRB) é a principal referéncia usada na

avaliacao dos estimadores.

Para estimar apenas um dos parametros desconhecidos (g, 6 ou f;), denotado
por A, que se assume ser constante, todos o0s outros parametros sao
arranjados em um vetor u com funcdo densidade de probabilidade p(w)

conhecida e independente de A. Usando as técnicas de estimacdo desses
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parametros, a estimativa A(r) é uma variavel aleatéria que depende da
observacdo do sinal recebido r(t). Mesmo que tenha meédia zero, essa
estimativa pode ser insatisfatoria se a variancia do erro de estimacéo for alta. O
limite de Cramer-Rao é o limite minimo da variancia de qualquer estimador de

média zero, e pode ser definido como

1

Er{[a lng(rM) 2} ’ (2.14)
r

CRB(L) =

Em que E, € a esperanca matematica em relacédo a variavel subscrita e p(r|21)

é a funcéo densidade de probabilidade de r(t) para um dado 4

p(r|A) =f p(riA, wpw)du . (2.15)

Na pratica, o célculo de p(r|A) é raramente viavel (MENGALI; D’ANDREA,

1997) e, por isso, € utilizado o limite de Cramer-Rao modificado (MCRB)

No

ds(t, 4L,u)
oA

MCRB(A) =

E, {f?

> :
dt} (2.16)

O limite modificado é mais facil de calcular, mas tem a desvantagem de ser
uma referéncia pessimista, pois CRB(A1) = MCRB(A). A igualdade s6 acontece

para 0s casos em que o vetor u € perfeitamente conhecido ou é vazio.

Para a modulacdo BPSK, Mengali e D’Andrea (1997) derivam a MCRB da

estimativa de fase e de atraso de simbolo, respectivamente

1
MCRB(8) = —
TN
(2.17)
T2
MCRB = .
(€)= 8n2eL, By /Mg
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Na Equacéo 2.17, L, € numero de periodos de simbolo em que o receptor se
baseia para fazer a estimativa a partir do sinal recebido r(t), E,/N, € a SNR
por bit e & € um coeficiente adimensional que depende do pulso formatador do

sinal transmitido g(t):

IR
ILlemnizar

$

(2.18)

2.5. PLL

O Phase-Locked Loop (PLL) é um componente essencial de muitos circuitos de
sincronizagcdo, como o0s circuitos de recuperacdo de portadora, de
sincronizacao de relogio, de modulacdo e demodulacdo em frequéncia e fase,

de sintetizadores de frequéncia, entre outros.

O PPL é uma malha de controle na qual o parametro controlado é a fase de
uma réplica, gerada localmente, da portadora do sinal recebido (SKLAR, 2001).
A malha do PLL analdgico consiste, basicamente, de um detector de fase, um
filtro de malha e um oscilador controlado por tensdo (VCO). Um diagrama

esquematico basico de um PLL analdgico € ilustrado na Figura 2.5.

Detector Filtro de
TP defase [ > malha
Sinal de
referéncia
VCO [*
Sinal sincronizado
a referéncia

Figura 2.5: Diagrama basico do PLL analdgico.
Fonte: Adaptada de Gardner (2005).

O oscilador produz a réplica estimada do sinal de entrada a partir da saida do
filtro de malha. O detector de fase é um dispositivo que produz a medida da
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diferenca da fase entre o sinal de entrada e a replica local. Como esses sinais
mudam um em relacéo ao outro, o erro de fase na entrada no filtro de malha se
torna um sinal variante no tempo. Esse filtro controla a resposta do PLL as
variagcbes do erro de fase e, por isso, deve ser capaz de acompanhar

mudancas no sinal de entrada, mas sem ser muito sensivel a possiveis ruidos.

Diversas variacfes deste componente sdo possiveis. Considerando o PLL
elementar da Figura 2.5 com detector de fase linear, sendo 6;(t) a fase do sinal
de referéncia e 6,(t) a fase do sinal de saida do VCO, a saida do detector de

fase é
vd = Kd(Gi - 90) ) (219)

em que o erro de fase é definido como 6, = 6, — 6, e K; é chamado de fator de

ganho do detector de fase, medido em Volts ou Amperes por radiano.

O sinal da Equacdo 2.19 € entdo processado pelo filtro de malha, cujo
propdsito € estabelecer o desempenho dindmico da malha. Além disso,
frequentemente o filtro de malha também tem a funcdo secundaria de
supresséao de ruidos e de componentes em altas frequéncias. Assim, o filtro de
malha é um filtro passa-baixa que responde apenas as baixas frequéncias da
componente relativa ao erro de fase e remove componentes de mais alta
frequéncia (PROAKIS; SALEHI, 2008), sendo responsavel pelo controle do
VCO. A funcao de transferéncia do filtro de malha no dominio da transformada
de Laplace € denotada por F(s), resultando, em sua saida, na tensdo de

controle
Ve(s) = F(s)Va(s) (2.20)
em que V(s) = L{v(t)}, onde L{-} indica a transformada de Laplace.

O desvio do VCO em relagdo a sua frequéncia central é Aw = K,v. em

radianos por segundo, em que K, é o fator de ganho do VCO, em rad/seg.V.
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Sendo a frequéncia igual a derivada da fase, a fase de saida do VCO é definida

como

0, = (2.21)

e, portanto, a saida do VCO tem fase proporcional a integral da tensdo de

controle.

Independentemente dos detalhes do filtro de malha, aplicadas em geral para
todos os PLLs com configuragdo mostrada na Figura 2.5, as fungdes de
transferéncia de um PLL combinam as func¢des dos elementos que compdem
esse dispositivo. As fungbes de transferéncia do open-loop, do sistema e do

erro sao escritas respectivamente comao.

90 _ KdKoF(S)

G =g =7
0, G(s)  KgK,F(s)
H0) = 0 = TG ~ 5T KK F(s) (2.22)
0, _ 1 o _ S
ES) =g =T3cm " =Sk re

A definicdo dos parametros do PLL, em especial do seu filtro de malha,
determinam a complexidade e o desempenho de um PLL. Na pratica, a maioria
dos PLLs é de segunda ordem ou é projetado como de segunda ordem ao se
negligenciar os efeitos de ordem maior (GARDNER, 2005). Porém, uma grande
variedade de PLLs, combinando seus tipos e ordens, pode ser implementada,
desde os mais simples (sem filtro de malha), até tipos mais complexos que

raramente sao projetados de fato.

Com o crescimento de desempenho, velocidade, confiabilidade e a diminuicéo
simultanea de custo e tamanho dos circuitos integrados, cresceu também o

interesse nos PLLs digitais (DPLLs). Os DPLLs também diminuiram problemas
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recorrentes nos projetos dos PLLs anal6gicos: a sensibilidade a flutuacdes de
corrente e saturacdo dos componentes, dificuldades encontradas no projeto de
PLLs de ordem alta, e a necessidade de calibracdo inicial e de ajustes
peridédicos (LINDSEY; CHIE, 1981). A substituicdo de componentes analdgicos
por componentes digitais, em especial o detector de fase, caracteriza um
DPLL, que pode chegar ao extremo oposto de um PLL analégico, o All-Digital
PLL (ADPLL), em que todos os componentes sdo digitais e operam sobre

sinais discretos no tempo.

Detector Filtro
—»| digital |——» digital
Sinal de de fase de malha
referéncia
em tempo
discreto
VCO e
. . . digital
Sinal sincronizado
a referéncia l
em tempo discreto

Figura 2.6: Diagrama béasico do DPLL.
Fonte: Adaptada de Miao (2006).

A estrutura do DPLL, como mostrada na Figura 2.6, € similar a estrutura de um
PLL analogico. Os componentes, agora digitais, tém as mesmas func¢des de

seus equivalentes analdgicos e a saida do oscilador digital € dada por
05 [n] = 65 [n] + Kycof[n] * 65[n] (2.23)

em que 6% ¢ fase do k-ésimo sinal subscrito, 8,[n] é a fase do sinal de saida do
VCO digital, 6.[n] é o erro de fase (saida do detector de fase), K¢, € 0 ganho

do VCO e f[n] é a resposta impulsional do filtro digital de malha.

O VCO digital também é conhecido como DCO e NCO (osciladores controlados
digital e numericamente, respectivamente), podendo ser implementado com o
uso de LUTs (Look-up Tables), por exemplo. Exemplos comuns da
implementacédo do detector digital de fase sdo com portas légicas ou-exclusivo

(XOR) ou flip-flops. E grande a variedade de técnicas para a implementacéo
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dos componentes digitais do DPLL e sua escolha depende da adequacao ao
projeto. Diversos exemplos dessas técnicas sdo mostrados em Lata e Kumar
(2013), Lindsey e Chie (1981).

Sendo ®(z) a transformada-Z da fase 6[n], a funcdo de transferéncia do PLL

digital é definida no dominio da transformada-Z como (MIAO, 2006)

D,(2) _ KycoF (2)z

H(z) = ®i(z)  1—-[1—-KycoF(D)]z

(2.24)
Dessa forma, o projeto do filtro digital de malha, assim como no PLL analdgico,

determinara a ordem do DPLL, tendo mais destaque os PLLs digitais de

primeira e segunda ordem.
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3 DEMODULADOR BPSK PROPOSTO

3.1. Requisitos

A fim de explorar solugdes para o demodulador BPSK para telecomando, parte
dos subsistemas de telecomunicacdes para a plataforma de servicos de
satélites, e ainda propor uma solucdo que pudesse ser util a futuros projetos de
satélites do INPE, estabelecemos um conjunto de requisitos que conduziram a

exploracdo de solucdes.

O conjunto de requisitos adotados pelo subsistema de telemetria, rastreamento
e telecomando (TT&C) foi definido de acordo com as especificacdes utilizadas
pelo INPE (MARSHALL et al., 1986; CARLEIAL, 1985) no desenvolvimento do
Satélite de Coleta de Dados 1 (SCD-1), que ainda opera atualmente. Este
conjunto de requisitos, apesar de datar de 1986, continua em conformidade
com as mais recentes recomendacdes do CCSDS (CCSDS, 2013) e da ECSS
(ECSS, 2009) para o enlace de telecomando de satélites com oérbita de até dois

milhdées de quildmetros (Categoria A).

As mensagens devem ser padroes digitais na forma PCM-NRZ-L
independentes e equiprovaveis com frequéncia de simbolo f = 1/T = 2 kbits/
s. Essa informagdo modula uma subportadora senoidal BPSK em f;. = 8 kHz,
como ilustrado na Figura 3.1. A portadora ascendente tem frequéncia 2033,2
MHz no sentido Terra-espaco € modulada em fase (PM). Esta portadora €
modulada pela subportadora BPSK e por dois tons de localiza¢do: o tom maior

e 0 tom menor.
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NRZ-L 3 tempo
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Figura 3.1: Forma do sinal BPSK/NRZ-L.
Fonte: Adaptada de Lucena (1986).

Os dois tons de localizagdo devem ser senoidais e ndo-modulados. O tom
maior é usado no rastreamento para efetuar a medida de distancia e opera em
fu =100 kHz. O tom menor €& usado no rastreamento para eliminar a
ambiguidade na medida da distancia do satélite, assumindo frequéncias f;,
iguais a 16 kHz, 16,032 kHz, 16,16 kHz, 16,8 kHz e 20 kHz. O subsistema de
telecomunicacdes de servico admite varios modos de operacdo que combinam
o telecomando (TC) e os tons de localizacdo (tom maior e tom menor) e sédo
usados dependendo das necessidades de momento. A Figura 3.2 mostra o
espectro do sinal que modula a portadora de telemetria. Neste trabalho é
considerado o pior caso, em que o sinal BPSK esta sendo transmitido de forma

simultanea aos dois tons de localizacéo.

PORTADORA
A

Tons menores
20.00 kHz

16.00 kHz
Um dos tons | 16.80 kHz

menores 16.16 kHz

| 16.032 kHz A
16.008 kHz

Tom maior

TC

-

Frequéncia

8kHz |

16.20 kHz o

100 kHz

Figura 3.2: Espectro do sinal que modula a portadora de telemetria.
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Fonte: Adaptada de Maral e Bousquet (2009).

De acordo com as recomendacdes citadas, a relacdo entre as frequéncias
ascendente e descendente (turnaround frequency ratio) € de 221/240, de forma
gue o enlace satélite-Terra se faz em 2208 MHz. Para a retransmissao dos
tons de localizacdo de volta para a estacéo, os tons recebidos modulam a fase
da portadora descendente. A portadora descendente o subsistema de
telecomunicagbes de servico acrescenta, também, a subportadora de

telemetria com as informacdes de housekeeping.

Na modulacdo em fase, o indice de modulacdo representa o valor de pico do
desvio de fase da portadora. Se tratando de um sinal composto por uma
subportadora de telecomando modulada e dois tons de localizacdo ndao-
modulados, seus indices de modulacdo refletem na distribuicdo espectral de
poténcia entre a componente residual da portadora e uma infinidade de

componentes nas faixas laterais.

O célculo dos indices de modulacdo apropriados é imprescindivel para atender
as diversas fungbes que o subsistema de telecomunicagfes de servigco deve
realizar concomitantemente de forma balanceada e com economia de energia.
Para garantir o dimensionamento para todos os modos, a analise em Carleial
(1985) é feita para o0 modo mais complexo, no qual estdo presentes todos os
sinais. Assim, considerando apenas as faixas laterais de primeira ordem, os
resultados para os calculos dos indices de modulacéo de telecomando, de tom
menor e de tom maior séo, respectivamente, 6,. = 1,175, 6, = 0,272 e 0y =
0,708.

E considerado, também, que na entrada do demodulador de telecomando a
relacdo energia de simbolo por densidade de ruido (E,/N,) seja maior ou igual
a 16 dB e que a probabilidade de erro de bits seja menor ou igual a 10 para o
sinal NRZ-L. Além disso, outras restricbes sdo impostas: baixo tempo de
aquisicdo (<64 ms), baixo consumo de poténcia (0 menor possivel) e alta

confiabilidade (que se traduz em simplicidade e qualidade).
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3.2. O Demodulador no Subsistema de TT&C

O demodulador proposto esta inserido no subsistema de TT&C. A Figura 3.3

ilustra a posicédo do demodulador neste subsistema.

PM TRANSPONDER ODULADOR
oo 2| EEanDa s | BrsrmmzL FZ)-L

+LOC+RUIDO

Figura 3.3: O subsistema de TT&C.

Como mostrado na Figura 3.3, o sinal capturado pela antena do satélite € o
sinal de banda S, com frequéncia de portadora 2033,2 MHz, modulado em fase
(PM) e contaminado pelo ruido AWGN proveniente do canal espacial. Este
sinal modulado em fase é composto pelo sinal NRZ-L modulado em BPSK e
pelos tons de localizac¢do. O sinal €, entdo, recebido pelo transponder de banda
S, que é responsavel pela demodulacdo PM. A saida do transponder € o sinal
representado por BPSK/NRZ-L+LOC+RUIDO, ou seja, o sinal NRZ-L modulado
em BPSK, somado aos tons de localizacdo ndo-modulados e ao ruido AWGN.

Este é o sinal de entrada do demodulador proposto neste trabalho.

A arquitetura macro do demodulador esta apresentada na Figura 3.4.

—3| FILTRO DE 3| CONVERsOR y| PROCESSADOR
#(1) * |ANTFALIASING [ "] ANALOGICO-DIGITAL r[n]' DIGITAL DE SiNAIS [

IS

Figura 3.4: Arquitetura macro do demodulador BPSK digital proposto.

Nesta arquitetura, o processador digital de sinais € o foco principal. Nele foram
aplicadas as técnicas de processamento digital de sinais para realizar
demodulacéo BPSK, ou seja, a sincronizagédo de portadora, a sincronizagao de
simbolo e a deteccao e decisdo sobre os dados. No restante do trabalho esse
processador digital de sinais sera chamado de demodulador BPSK

completamente digital.
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Os sinais que passam pelo demodulador estao representados na figura 3.4. O
sinal '(t) é a representacdo matematica do sinal representado na Figura 3.3
por BPSK/NRZ-L+LOC+RUIDO, e pode ser expresso por

r'(t) = s(t) + L, (t) + [, (t) + n(t) . (3.1)

Na Equacdo 3.1, s(t) é o sinal BPSK/NRZ-L na frequéncia de subportadora f;.,
n(t) é o ruido AWGN de densidade espectral de poténcia Ny/2 e L,,,(t) e [ (t)

representam o tom menor e o tom maior, respectivamente, nas frequéncias f;,

e fu-
O sinal s(t) é definido como
s(t) = A(t) cos[2n(f;c + f)t + 6] (3.2)

em que o sinal de banda base A(t) é modelado por

A® =) ag(t—iT—e) | 3

1

a; € o dado NRZ-L aplicado ao i-ésimo pulso, T é o periodo de simbolo, g(t) é
o pulso formatador definido por uma janela retangular de duracdo T segundos e
amplitude unitaria. O desvio de frequéncia, o desvio de fase da portadora e o

atraso de tempo de transmissao séo denotados por f;, 6 e ¢, respectivamente.

A energia de bit E;, do sinal, em termos de sua amplitude 4,,, € seu periodo T, e

sua relacdo energia de bit por densidade de ruido E;, /N, sdo dadas por

ALT

T
E, = =3 (3.4)
E, T .
Ny, 2N, ° (3)

Os sinais [,,,(t) e 1, (t) podem ser expressos por
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L, (t) = cos(2mf;,t)
(3.6)

[y, (t) = cos(2mfyt) .

De acordo com CCSDS (2013), considera-se que o0 desvio maximo da

frequéncia da subportadora é +(2 x 10™%)f,., ou seja, |f;| < 1,6 Hz.

O sinal n(t) é caracterizado por sua densidade espectral de poténcia e sua

funcdo de autocorrelacéo, respectivamente,

Sn(f) = No/2
N, (3.7)
Ru(®) = 22800

em que §(+) € a funcéo delta de Dirac.

Para converter o sinal r’(t) para o dominio digital € necessario, além do préprio
conversor analdgico-digital, um filtro de anti-aliasing (HAYKIN, 2007). A
amostragem no conversor cria réplicas do espectro do sinal original em torno
da frequéncia zero e de mudltiplos positivos e negativos da frequéncia de
amostragem. O filtro de anti-aliasing (FAA) é usado antes da amostragem do
sinal para restringir a largura de banda do sinal e favorecer o uso do teorema
da amostragem na banda de interesse, evitando a sobreposi¢éo dos espectros
replicados (aliasing). O filtro de anti-aliasing € um filtro passa-baixas modelado

como um filtro ideal de banda B,,, como mostrado na Figura 3.5.

MH,N)

1

> f

-By4 By

Figura 3.5: Resposta em frequéncia do filtro de anti-aliasing.

A saida do FAA, o sinal r(t) é expresso por
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r(t) =s(t) + L, (t) + Ly () + w(t) , (3.8)

estando a presenca dos sinais [,,(t) e [, (t) condicionada a largura de banda

B,,. A estatistica do ruido w(t) é calculada

Ny <B
Sw(f) — 2 , |f| — PAA
0, |fl>Baa (3.9)

RW(T) = NOBAA SinC(ZBAAT) .

A conversdo analdgico-digital é feita pelo conversor analdgico-digital (ADC)
mostrado na Figura 3.4. As amostras sao tomadas a uma taxa de amostragem
fs» em © = nT,, em que o periodo de amostragem é T, = 1/f;, resultando em

I, = T /T, amostras por simbolo. O sinal discreto r[n] na saida do ADC é
r[nTg] = s[nTg] + Ly [nTs] + Iy [nTs] + w[nTs] , (3.10)

em que s[n], L,[n] e Iy[n] s@o as versdes discretas dos sinais s(t), L,(t) e

L (t), respectivamente.

A partir da Equacao 3.9, calcula-se B,, em funcdo da taxa de amostragem
desejada para o sistema, com o objetivo de manter branco o ruido. E usado o
criterio de Nyquist (2B,4 = 1/Ts), de forma que nd@o ha interferéncia
intersimbolica (PROAKIS; SALEHI, 2008). Assim, para usar a taxa de
amostragem desejada, de f; = 64 kHz, foi definida a largura de banda do filtro

anti-aliasing B4, = 32 kHz, e a estatistica do ruido resulta em
Ry [m] = NgBy,6[m]
(3.11)
Sw(ejw) = NoBaa

indicando que o ruido € AWGN.

Conhecida a banda B,, = 32 kHz do filtro passa-baixas, e considerando que

este filtro pode ser modelado como ideal, em sua saida os sinais s(t) e o tom
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menor [,,(t) ndo sofrem distorcdo, enquanto o tom maior [, (t) é eliminado.

Assim, o sinal r(t) pode ser definido como
r(t) =s'(t) + 1, () + w(t) . (3.12)

Ao passar pelo conversor analdgico-digital, considerando a frequéncia digital
w = 2nf /fs, na entrada do demodulador BPSK completamente digital o sinal

r[n] é expresso por
r[n] = s[n] + L,,[n] + w[n] , (3.13)
em que o ruido w(n] tem estatistica dada nas Equagdes 3.9, o tom menor é
Ln[n] = cos[w,,n] (3.14)
e o sinal util é
s[n] = A[n] cos(wg.n + wan + )
® (3.15)
Alnl = ) aigln—Fi+e]
i=0

Nas Equacbes 3.15 wg, = 2nfs./fs, wgq = 2nfy/fs, Wm = 2nfn/fs, a; SA0 0S

simbolos NRL-Z, I, = Ti e g[n] é o pulso formatador retangular, equivalente ao

pulso analégico g(t), onde, para Ny = I; — 1,

1, 0<n<N;

glnl = {0, caso contrario (3.16)

3.3. Sobre a Arquitetura do Demodulador BPSK Comple  tamente Digital

Para um sistema com as caracteristicas expostas nas Secdes 3.1 e 3.2, €
definida a arquitetura do demodulador BPSK completamente digital, mostrada

na Figura 3.6. Esta é a configuracédo interna do bloco processador digital de
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sinais mostrado na Figura 3.4 e implementa as principais fungbes da

demodulacéo de telecomando.

r[n] l

RECUPERADOR
N R »X)—| rox |—

SUBPORTADORA Z[n]

FILTRO DE
ENTRADA

SINCRONIZADOR
> | *'0 SitazoL0
d[n]

Figura 3.6: Configuracdo do demodulador BPSK completamente digital.

Para realizar a recepcao coerente dos dados, o sistema de demodulacdo
necessita de circuitos de recuperacdo de subportadora e sincronizacdo de
simbolo. Na literatura, diversas configuracdes de demoduladores (MARAL;
BOUSQUET, 2009; MEYR et al, 1998) realizam a recuperagcao de
subportadora e a recuperacao do relogio de forma sequencial e dependente
uma da outra. Porém, os tempos de aquisicdo da subportadora e do reldgio
compdem o tempo de aquisicdo do total do sistema. Dessa forma, para se
obter melhores resultados, a sincronizagcdo de simbolo e de subportadora
acontecem de forma paralela e independente, cooperando para a diminuicéo

do tempo de aquisi¢ao do sistema.

Em comparacdo com a configuragdo do demodulador implementado no
trabalho de Lucena (1986), mostrado na Figura 3.7, a Figura 3.6 aponta a
primeira diferenca: a auséncia do circuito limitador, necessario na
implementacdo analdgica para a utilizacdo de portas l6gicas CMOS. A porta
l6gica XOR CMOS foi usada naquele trabalho para realizar multiplicacfes, pois
apresentava menor consumo de poténcia do que um multiplicador. Neste

trabalho, porém, o limitador € uma né&o-linearidade desnecessaria no sistema,
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de forma que as multiplicacbes séo feitas através de processamento digital de

sinais.

RELOGIO
RECUPERADO

SINCRONIZADOR
ﬂ DE RELOGIO

XOR
DETECTOR
?Iﬁlggn[f >| umiTabor )@ r d TS
BPSK/NRZ.L' DADOS
+LOC+RUIDO DETECTADOS

NRZ-L

RECUPERADOR

a DE SUBPORTADORA

SUBPORTADORA RECUPERADA

Figura 3.7: Configuracdo do demodulador BPSK analégico de Lucena (1986).
Fonte: adaptado de Lucena (1986).

Na comparacdo entre as Figuras 3.7 e 3.6, também se identifica que o sinal
usado para a deteccdo é diferente. No trabalho de Lucena (1986) a
subportadora recuperada é misturada (através da operacao ou-exclusivo) com
o sinal recebido pelo demodulador BPSK, que foi filtrado pelo filtro de entrada e
depois foi limitado. Neste trabalho, porém, ao invés de se utilizar o sinal filtrado
x[n], optou-se por operar a subportadora recuperada com o proprio sinal r[n],
recebido pelo demodulador BPSK completamente digital. Essa decisao levou

em consideracao as caracteristicas do sinal na saida do filtro de entrada.

3.3.1. Filtro de Entrada

O sinal r[n] que chega ao demodulador BPSK completamente digital foi
definido Secéo 3.2. Um dos componentes de r[n] é o tom menor ,,[n], que é
indesejado no sistema de demodulacdo de telecomando e acarreta em
degradacdo das estimacdes feitas pelo modulo de recuperacdo de

subportadora e pelo moédulo de sincronizacdo de simbolo. O filtro de entrada
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cumpre um papel importante no sistema, limitando o ruido e eliminando o tom

menor do sinal r[n].

O filtro de entrada foi projetado como um filtro Butterworth passa-faixa com
largura de banda de B, = 4 kHz, apresentando ganho unitario na frequéncia da
subportadora f;. e rejeicao fora da banda passante, especialmente a partir de

16 KHz, a menor frequéncia de tom menor.

Para fins de simplificacdo matematica, considerou-se o filtro de entrada como o

passa-faixa ideal

oy T_m_ T.T
|G(e/)| =$ ’ 4 16~ 7~ 4 16 (3.17)
0, caso contrario
e se usou |G(e/?)| = |GPB (ej“"%) + Gpp (ej“""%) , em que
1 <=
|Gps(e7®)| = { ’ =76 , (3.18)
, caso contrario

A saida do filtro de entrada o tom menor ndo esta presente no sinal x[n],
x[n] = sy [n] + uln] , (3.19)

em que s,[n] é o sinal s[n] (Equacao 3.15) distorcido pelo filtro de entrada e a

densidade espectral do ruido u[n] é

Su(e7®) = 5,(e7%) |Gpp (7975) + G (/) i (3.20)

cuja transformada de Fourier inversa resulta na funcdo de autocorrelacdo é

igual a

_ NoBaa
8

R,[n] sinc (% n) cos (% n) (3.21)
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R,[n] = NyB, sinc (% n) cos G n)
O ruido na saida do filtro de entrada, portanto, € colorido (autocorrelacionado).

Além de colorir o ruido, a filtragem de banda limitada causa a mudanca no
formato do pulso e também causa interferéncia intersimbdlica. Esses trés
efeitos provocam degradacao da sincronizacdo de portadora, da sincronizacéo
de simbolo e da detec¢do do dado binério.

Os sincronizadores, porém, extraem seus resultados de raias espectrais, que
sofrem pouca influéncia da distor¢do do pulso e da ISI, pois o filtro de entrada
permite a passagem completa do primeiro I6bulo do espectro do sinal, onde se
concentra a maior parte da energia do sinal. Os sincronizadores ainda utilizam
filtros de banda estreita para a extracdo das raias, o que possibilita considerar
a densidade de ruido uniforme na banda desses filtros. Assim, para os modulos
de sincronizagdo, consideram-se os trés efeitos despreziveis e, portanto,
syIn] = s[n]. Para a detec¢cdo dos dados binarios, porém, os trés efeitos
causam grande degradacdo de desempenho e a consideragdo anterior n&o
pode ser feita.

Nas Secdes 3.4, 3.5 e 3.6, respectivamente, as implementacdes dos
sincronizadores de subportadora, de simbolo e do detector de dados sé&o

discutidas.

3.4. Recuperador de Subportadora

O circuito recuperador de subportadora é do tipo gerador de raia espectral, pois
utiliza a néo-linearidade valor absoluto para gerar uma raia espectral no dobro
da frequéncia da subportadora. Orbest e Schilling (1971) mostram que, para
altos valores de E,/N,, esse tipo de n&o-linearidade tem um ganho de
aproximadamente 2 dB em relacdo a ndo-linearidade elevado ao quadrado. A

Figura 3.8 ilustra o circuito do recuperador de subportadora.
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Figura 3.8: Circuito recuperador de subportadora.

Em seguida a ndo-linearidade, usou-se um filtro passa-faixa para limitar o ruido
e isolar a raia criada. O circuito composto pela néo-linearidade e o filtro passa-
faixa € conhecido por dobrador de frequéncia. Apos o circuito dobrador de
frequéncia, o ADPLL atua como um filtro passa-faixa mais estreito. A néo-
linearidade remove a modulacdo e o ADPLL, através da raia espectral gerada
pelo dobrador de frequéncia, sincroniza uma sendide local na fase e frequéncia
(duplicada) da subportadora. A subportadora com a fase estimada €, entéo,

reconstruida por um divisor de frequéncia.

3.4.1. Dobrador de Frequéncia

Observando os valores dos parametros de requisitos (Secdo 3.1) e
considerando que ndo ha desvios ou atraso, o sinal x[n] (Equacdo 3.19) na

entrada do circuito dobrador de frequéncia pode ser reescrito como

x[n] = s[n] + u[n]
(3.22)
s[n] = A[n] cos(wgcn + wgn + 0) .

A modulacdo de fase é representada por A[n], que a cada periodo I; assume
os valores 1 ou —1, representando os simbolos equiprovaveis “1” e “07,

respectivamente.

Para calcular a relacdo sinal-ruido SNR; na entrada da n&o-linearidade valor
absoluto, calculou-se a poténcia P, de s[n] a partir de seu periodo

I, e de sua energia E
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Ny

E;, = ) A?*[n]cos*(wgen + ween + 0)
n=0
(3.23)
N
1 Is
= Z > [1+4 cosQRuwg.n + 2ws.n + 260)] = >
n=0
P,=E;/I;=1/2 . (3.24)

E calculou-se a poténcia P, do ruido u[n] assumindo que, como a largura de
banda B; = 4 kHz do filtro de entrada G(e/®) é muito maior que a largura de
banda B, = 400 Hz do filtro H(ef‘“), 0 espectro de poténcia das componentes

de ruido de y[n] € aproximadamente constante na banda de H(efw):

Pu = Ru[O] = NOBl . (325)

Assim, SNR; resulta em
SNR; = E__1 3.26
ET P, 2NyB, (3:26)

Logo, chega-se a SNR; do sinal x[n] em fungéo de E, /N, (Equagéo 3.5)

SNR, = E, /Ny _ f Ep/Ny _ Ey/N,
i =T, B, 2

(3.27)

Em Orbest e Schilling (1971) é dada a relacdo sinal-ruido SNR, na saida de um
circuito dobrador de frequéncia. Apesar de a referéncia fazer a andlise para um
circuito analdgico, sabe-se que, se o resultado é vélido para qualquer ¢,
também sera valido para t = nT,, ou seja, 0 resultado sera valido para o
dominio discreto. Portanto, para grandes valores de SNR;, tem-se que a

relacdo sinal-ruido de y[n] é

_ (B1/B3) SNR;

SR =3l + (97277

(3.28)
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Na Equacdo 3.28, ¥ € uma constante que, no caso da nao-linearidade valor

absoluto, vale 1:
SNR, = 4 SNR; =2 E,/N, . (3.29)

Sabe-se que, além de dobrar a frequéncia do sinal s[n], esse tipo de néo-
linearidade remove a modulagéo. A saida y[n] do dobrador de frequéncia, apos

o filtro passa-faixa H(e’*) de banda B,, é dada por

y[n] = ’ZPy cos[2wscn + 0] + wy[n] , (3.30)

em que P, € a poténcia de raia em 2w, € wy[n] € o ruido em y[n].

3.4.2. ADPLL

Muito utilizado em servigos de telecomunicagdes, foi tomado como base o PLL

analdgico de segunda ordem com a fungéo de transferéncia (GARDNER, 2005)
wn

H(s) = )
(s) s% + 28w, s + w?

(3.31)

em que os parametros ¢ e w, sao o fator de amortecimento e a frequéncia
natural do PLL, respectivamente. Para se encontrar a funcéo de transferéncia
do ADPLL equivalente ao PLL da Equacéo 3.31 foi feito o mapeamento dos
polos através de uma transformacdo de tempo discreto, como mostram Li e
Meiners (2005).

Para o PLL da Equacédo 3.31, Gardner (2005) estabelece as seguintes

relacdes:

W, = |— (3.32)
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1

f= e
2,/ Ktpyy,
BL = K/4 B

em que o coeficiente K esta relacionado ao ganho da malha, o coeficiente 7,
esta relacionado ao atraso entre o sinal recebido e o sinal de referéncia local, e
B; € a largura de banda unilateral de ruido, considerada como a largura de
banda do PLL. As relacdes da Equacédo 3.32 definem as caracteristicas do PLL
e estas caracteristicas podem ser estendidas ao ADPLL equivalente. Para esse
ADPLL, Li e Meiners (2005) também definem a relacéo entre os parametros ¢ e
w, € 0 tempo t, (conhecido como settling time) no qual a saida do sistema se

estabiliza

te=—0 . (3.33)

A definicdo dos parametros ¢ e w,, utilizados na caracterizacédo do PLL envolve,
portanto, um trade-off entre o tempo de resposta (representado pelo settling
time) e a seletividade do sistema (representado pela largura de banda de
ruido), que tém relacdo inversamente proporcional entre si. Para obter o melhor
desempenho possivel, os parametros do ADPLL foram calculados a partir do
requisito de sistema no qual o tempo de aquisicdo deve ser menor ou igual a
64 ms. Porém, depois se verificou a necessidade de diminuicdo do tempo de
settling time, pois, no pior caso, o tempo de aquisicdo ndo estava sendo

cumprido.

Assim, ajustando para t; = 54 ms e sabendo que o valor usualmente adotado
para o fator de amortecimento é ¢ = 0,707, encontrou-se a frequéncia natural
w, = 104,77 rad/s e a largura de banda B, = 15,63 Hz do PLL. A partir desses
parametros os ganhos G, e G, da malha do ADPLL foram calculados como em
Li e Meiners (2005). A configuracéo final desse sistema é ilustrada na Figura
3.9.

38
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L

Figura 3.9: Configuracdo do ADPLL.

Para o calculo do erro de fase pelo detector de fase, foi feita a multiplicacdo do
sinal de entrada do PLL y[n] (Equacao 3.30) pelo cosseno y'[n] = cos[2ws.n +
6,], na mesma frequéncia com a fase estimada da subportadora 6,.
Considerou-se que o erro de fase 6 — 6, é suficientemente pequeno para
permitir a aproximacao sen(6 —6,) = 6 —6,. O resultado é uma identidade
trigonométrica, de onde surge o seno do erro de fase, sen(6 — 6,), e também
um seno no quadruplo da frequéncia. Essa componente em 4w,. sera
eliminada pelo filtro de malha, pois o PLL é sintonizado em 2w,.. O ganho G é
usado para tornar unitaria a amplitude do erro de fase. A saida do ADPLL sera

o sinal y'[n], cosseno com a fase estimada 6,,.

3.4.3. Variancia da Estimativa de Fase

Seguindo a andlise de Lucena (1986), sabe-se que a variancia da estimativa da

fase na saida do ADPLL é igual a

o5 = NgB;, , (3.34)
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em que N, é a densidade espectral de poténcia do ruido a entrada do detector

de fase do PLL e B, € a sua largura de banda, calculada na Sec¢éo 3.4.2.

Considerando que o detector de fase senoidal usado no ADPLL da Figura 3.9
tem caracteristica semelhante ao detector triangular usado por Lucena (1986),
usou-se a relacéo

Ny, N;
7=—2‘ , (3.35)
L

oS

em que N;/2 é a densidade espectral de poténcia de ruido a entrada do PLL e
A; é a amplitude do sinal a entrada do PLL (Equacdo 3.30). N; é dado pela

poténcia de ruido N,,, do ruido w, [n] que passa pela banda B, do filtro passa-

faixa H(e’®)
Nyy
N, =— . 3.36
i B, (3.36)
Portanto,
N, B Ny, /B B 1 1

(3.37)

2 2P, 2B,SNR, _ 4B,(E,/Ny)

y

E a variancia tedrica ago da fase do sistema de recuperacdo de subportadora
pode ser calculada (Equacao 3.34)

2 B,

%% = 2B,(Ey/No) (3.38)

Para um sistema BPSK onde ha apenas erro de sincronizacédo da fase, Meyr et
al. (1998) mostra que a degradacdo D, em decibéis, da taxa de erro de bits

causada por esse erro de sincronizacao é igual a

10
In(10)

a5 (3.39)
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Em um cenario com N—b = 16 dB, portanto, o erro de sincronizacdo da Equacao

0

3.38 acarreta em uma degradacgéao de 0,0025 dB, considerada desprezivel.

3.4.4. Divisor de Frequéncia

A Figura 3.10 ilustra o divisor de frequéncia por dois.

y'ln]
a > FILTRO

K z'[n] z[n]

Figura 3.10: Divisor de frequéncia por dois.

O sinal na saida do ADPLL é expresso por y'[n] = cos[2ws. + 6,], como
mostrado na Secédo 3.4.2. Para representar a subportadora recuperada, o sinal
y'[n] tem sua frequéncia dividida por dois. Essa divisdo é feita através de um
flip-flop tipo-JK usando y'[n] na entrada de clock e as entradas J e K em nivel
l6gico alto. A saida do JK €& uma onda quadrada sincronizada com a
subportadora. A subportadora é de fato recuperada apds o uso de um filtro

passa-baixas, resultando em
z[n] = cos[wg.n + 6,] , (3.40)
cuja amplitude normalizada é unitéria.

As formas de onda do divisor de frequéncia para n =32 (um periodo de

simbolo) sdo mostradas na Figura 3.11.
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Figura 3.11: Formas de onda do divisor de frequéncia por dois.

3.5. Sincronizador de Simbolo

O sincronizador de simbolos utilizado é do tipo feedfoward gerador de raia
espectral, conhecido como atrasa-e-multiplica. Os sincronizadores de reldgio
desse tipo ndo fazem a estimativa de atraso de simbolo explicitamente, mas,
invés disso, o cascateamento de uma nao-linearidade e um filtro passa-faixa de
banda estreita resulta diretamente do sinal de referéncia c[n]. Como em
Jeruchim et al. (2000), foi usado o atraso de meio periodo de simbolo, pois
maximiza a poténcia do sinal a entrada do filtro de relégio. Do sinal de
referéncia, através de um detector de transicdo, se deriva 0 pulso que sera
usado para disparar o processamento no médulo de detec¢cdo de dados. A

Figura 3.12 ilustra o0 modulo sincronizador de simbolo.

x[n] DETECTOR
s| FLTRODE
7| RELOGIO _) Tmﬁglgﬁo _)
bln] c[n] d[n]
ATRASO
> 72

Figura 3.12: Circuito sincronizador de simbolo.
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3.5.1. Atrasa-e-Multiplica

A ndo-linearidade atrasa-e-multiplica tem como entrada o sinal x[n] proveniente

do filtro de entrada (Equacéo 3.19), que pode ser igualmente representada por
x[n] = Amn] cos[ws.n + 8] + u[n] (3.41)
ou por
x[n] = A cos(wgen + @[n] + 0) +uln] , (3.42)

em que A € a amplitude do sinal e m[n] = cos(¢[n]) com valores +1 ou -1,
representando a modulagdo BPSK para os simbolos “1” e “0”, respectivamente.

Decompondo o ruido u[n] em fase u,[n] e quadratura u,[n],
u[n] = u,[n] cos(wsen + @[n] + 6) — u,[n] sen(wsn + @[n] +06) , (3.43)
pode-se representar a Equacao 3.42 da forma polar
x[n] = p[n] cos(y[n] + wsen + @[n] + 6) (3.44)

em que

pll = J(a+ )y + (]’

(3.45)

) = ™ (£

O segundo termo de x[n] pode ser escrito como
cos(@[n])cos(y[n] + wsen + 0) — sen(p[n])sen(y[n] + w,cn + 6) . (3.46)

Sabendo que no sinal BPSK a fase ¢[n] é 0 ou m, a Equacao 3.44 resulta em

x[n] = p[n] cos(p[n]) cos(y[n] + wgc,n + 6) . (3.47)
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Usando a relacdo das Equacdes 3.41 e 3.42 na Equacgao 3.47 e substituindo

Aln] = y[n] + ween + 6, tem-se
x[n] = p[n] m[n] cos(A[n]) . (3.48)
O resultado da multiplicag&o de x[n] por x[n — Iy/2] é
b[n] = p[n]pln — I5/2] m[n]m[n — I5/2] cos(A[n]cos(A[n — I5/2]) . (3.49)

Pela analise da Equacdo 3.49, conclui-se que apenas o produto m[n]m[n —
I, /2] é util, enquanto os outros termos sado considerados ruido. A analise desse

produto é feita a partir da Figura 3.13.

1

mfn] o~ E

A !

1
m[n-I;/2] o _

Al —

1

mfn]m[n-1;/2] o~ i

0 32 64 96 128 160 192 224 256

Figura 3.13: llustracdo do método atrasa-e-multiplica.

Assim, o produto m[n]m[n — I;/2] pode ser decomposto por
m[n]m[n —T,/2] = B[n] + B'[n] , (3.50)

em que B[n] € uma componente periédica com harménicas em multiplos da
frequéncia de portadora e B'[n] € uma componente aleatéria em que os pulsos
tém % de chance de acontecer, assim como a probabilidade dos simbolos
BPSK. A frequéncia do relégio, entéo, é filtrada de B[n] para prover o sinal de

referéncia c[n].
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3.5.2. Filtro de Relogio e Detector de Transicao

O filtro de reldgio € projetado como um filtro Butterworth passa-faixa de banda
estreita na frequéncia de simbolo e fator de qualidade Q = 100. Sua saida c[n]
senoidal na frequéncia de simbolo é o sinal de referéncia utilizado pelo detector
de dados. O detector de dados, apresentado na Secdo 3.6, usa o sinal
proveniente do modulo de sincronizacdo de simbolo para realizar duas
funcbes: o dump do integrador e a amostragem em sua saida. As duas
operacOes precisam ser feitas quase simultaneamente, mas a amostragem
deve ser feito um instante antes do dump do integrador. O detector de
transicdo, portanto, € usado para criar um pulso na transicdo de zero do sinal
de referéncia, ou seja, na ultima amostra do simbolo. A saida do moédulo de

sincronismo de simbolo pode ser representada por

1, n=ilg+¢
0, caso contrario '’

d[n] ={

(3.51)

em que cada borda de d[n] dispara uma operagéo no detector de dados.

3.6. Detector de Dados

De posse da estatistica do ruido apos a passagem pelo filtro de entrada,
algumas abordagens de detecgao foram levadas em consideragdo. A solugéo
adotada foi a utilizacdo do detector 6timo, um filtro casado, em que, como
mostrado na Figura 3.6, a mixagem da portadora recuperada é feita com o sinal
de entrada do demodulador r[n], sem passar pelo filtro de entrada e, portanto,
contaminado por ruido AWGN. A escolha da solugcdo adotada se justifica
baseando-se nos critérios adotados pelo projeto: o filtro tem baixa
complexidade e, como relatado na Sec¢ao 4, mostrou ter um bom desempenho.

Outra solucédo investigada foi, assim como faz Lucena (1986), detectar os
dados a partir do sinal x[n], pois este, apesar de ser perturbado pelos efeitos

discutidos na Secao 3.3.1 (ruido autocorrelacionado, ISI e distor¢do do pulso),
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tem menor poténcia de ruido. O filtro casado ndo € um receptor 6timo para este
sinal, mas demonstra relativamente pouca degradacao no desempenho, como
pode ser observado na Secao 4. Para este tipo de sinal, Kay (1998) mostra
como encontrar o receptor 6timo a partir da matriz de covariancia do ruido.
Porém, para o ruido u[n] com autocorrelagéo dada pela Equagédo 3.21, a matriz

de covariancia é singular, tornando a solugdo muito complexa.

O detector de dados usado, portanto, utiliza um filtro casado. O filtro casado é
discreto, casado ao sinal s[n], cujo pulso formatador g[n] € o equivalente

discreto de g(t). A resposta impulsional hy,r[n] do filtro casado é dada por
hyr[n] = g[Ns — n] . (3.52)

A saida do filtro casado é a[n] * hyr[n], em que o simbolo * representa a
operacédo de convolucdo. Dessa forma, a saida esperada em resposta ao sinal

de interesse s[n] é mostrada na Figura 3.14.

Saida do filtro A

casado
A Amostra
s[n] otima
= ' i
0 I n 0 I 2
(a) (b)
Figura 3.14: (a) Sinal com pulso retangular e (b) a saida do filtro casado excitado por
esse sinal.

A cada periodo de I; amostras a saida do filtro casado atinge maximos que
correspondem ao instante 6timo de amostragem. A Figura 3.15 ilustra o
detector de dados.
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FILTRO sSuB

=] CASADO |=======)| AMOSTRADOR || DECISOR [}

aln] L5 o'[n] L5
d[n]T d[H]T

Figura 3.15: Detector de dados.

3.6.1. Filtro Casado

O filtro casado tem resposta em frequéncia mostrada na Figura 3.16,
funcionando como um filtro passa-baixas. O primeiro I6bulo compreende os
sinais de informacéo, em baixa frequéncia. Sinais em I6bulos posteriores seréo
atenuados. JA as raias espectrais em frequéncias mudltiplas inteiras da

frequéncia f = 1/T, estas seréo eliminadas pelo filtro.

b

N ”’*{w:(ejw)'

ofs
2r

-3/T -2/T -1/T T 2/T 3/T

Figura 3.16: Resposta em frequéncia do filtro casado.

O sinal a[n] na entrada do filtro casado é resultado da mistura do sinal
recebido r[n] (Equacdo 3.13) com a subportadora recuperada z[n] (Equacédo
3.40)

a[n] = r[n]z[n] . (3.53)

Desconsiderando erros de sincronizacao, s[n] pode ser reescrito como
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s[n] = A[n] cos[wg.n]
o (3.54)
Aln] = ) @y pln - Nok]
k=0
e z[n] como
z[n] = cos[wg.n] . (3.55)
Substituindo as Equacgdes 3.54 e 3.55 na Equacao 3.53,

a[n] = A[n]cos?*[ws.n] + cos[w,,n] cos[ws.n] + w[n] cos[ws.n] . (3.56)

E a funcdo de autocorrelacdo do ruido w'[n] = w[n] cos[ws.n] na entrada do

filtro casado é dada por
Ry,[m] = E{w'[m + n]w’[n]}

R, [m] Ry [m]

= cos|ws.(m + 2n)] + cos[ws,m)]
2 (3.57)
0, m+*0
=A{R
Wz[m] (cos[2ws.n] + 1) , m=20

No lugar de usar as Equacbes 3.57, € pratica comum (PROAKIS; SALEHI,
2008) se trabalhar usando a funcdo de autocorrecdo meédia, definida como a

média da funcdo de autocorrelacdo sobre um periodo

Ry [m] _ NoBaa

Ry [n,m] = 5 >—8lm] . (3.58)
A saida do filtro casado hyr[n] € expressa por
@ln = )" alilplNs—n+j] = ailn] +a3ln] +a3n] - 359

j:—OO
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O primeiro termo de a'[n] é

o)

ailnl = ) Aljlcos [/ pINs — .+ ]

j=—o0o0
(3.60)
= Z (AT[”+AT[”COS[2wscj]>p[NS_n+j] ’
j=—00

em que o termo de alta frequéncia estara no quarto l6bulo de |Hyz(f)| € pode

ser desprezado, resultando em
aln = ) ZEplN—n+]1 . @61

O segundo termo de a'[n] é

alnl = ) coslwpj] coslae/1pINs =1+ ]
j=—o0

(3.62)

_ Z <cos[(wm2— wm)J] N COS[(wm2+ wm)j])p[Ns —n+j],

j:—OO

em que as raias serao eliminadas ou, nos piores casos (f,, # [16 kHz, 20 kHz]),

muito atenuadas. O termo a3[n] é, portanto, considerado desprezivel.

E o terceiro termo de a'[n] é

alnl = ) wlilplN,=n+]1, 363)

resultando em
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a'[n] = A—[]]p[N —n+j]+ Z w'[jlp[Ng —n +j] . (3.64)

j=—o0 j=—00

Essa mesma saida pode ser obtida se usado um filtro integrate-and-dump, que

faz apenas a integral discreta (somatorio) das amostras.

3.6.2. Subamostrador e Decisor

A deteccédo de simbolos é feita sobre as amostras de cada pulso. Dessa forma,
o0 subamostrador vai tomar uma a cada I, amostras de a’[n], em n multiplo
inteiro de N,. A decisao é feita em cima de a''[iN,] através do limiar zero, ou
seja, se a''[iN;] = 0, a deciséo é feita a favor do simbolo “1” (4; = 1), senao a

deciséo é feita a favor do simbolo “0” (a; = —1).

Para simplificacdo matematica, tomando o somatorio da Equacédo 3.64 sobre o
primeiro pulso (i = 0) recebido e amostrando apenas em n=N;=1;—1, a

expressao € reduzida para
a"[0] = &'[N;] = —pu 1+ Zw pU] (369
j=0

E a deciséo do primeiro simbolo é

d—{l’ a'[0] =0

= , . 3.66
0 —1, caso contrario ( )

3.6.3. Taxa de Erro de Bits

Para a determinacdo da taxa de erro de bits (BER) do demodulador, €&
analisada a estatistica do sinal na entrada do decisor, dado pela Equacédo 3.65.

Usou-se a substituicao
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o"[0] ZTDP[]] +2 Glplil=M+N (3.67)
j=0 =0

em que M esta relacionado ao primeiro somatorio, sobre o sinal deterministico
A[k], e N esta relacionado ao segundo somatoério, sobre o ruido AWGN. A
variavel aleat6ria gaussiana «''[0] tem, portanto, média M e variancia

VAR[N] = g3, como ilustrado na Figura 3.17.

Limiar de decisao

pd]s)) p(a'ls)

RN

Figura 3.17: Fun¢&o densidade de probabilidade de a''[iN;].

A BER de um demodulador BPSK é representada pela regido sombreada da
Figura 3.17, definida pela soma das probabilidades dos dois erros possiveis: o
de se detectar o simbolo “0” uma vez que foi transmitido o simbolo “1” e o de
se detectar o simbolo “1” quando o simbolo “0” foi transmitido. Assim, a BER é

igual a
1 1
BER = EPr[a” <0]1] +§Pr[a” <1]0] (3.68)
e pode ser reescrita em funcéo da funcéo de erro complementar
M
BER =Q (—) . (3.69)
ON

Considerando que o primeiro simbolo transmitido € a, = 1, M é dado por
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Alj 1 -
M=. %p[ihi_ (Z:am[i—Nsi])p[j] : (3.70)

1
M =3 plilpli]
J=0 (3.71)
_1. T
2% 2T,
A variancia de N é dada por
oy = E[N?] — (E[N])? = E[N?]
- wamzw [elplk ZZRW,U KIpljlpIk]
j=0 k=0
Ng N " (3.72)
. 1, j=
=Yy sl kbl sl-k =T
j=0 k=0
Ns
By g
k=0
Sendo By, = tem -se que
N, TN
2 02 0
of = 4TSI"S a7z (3.73)

Substituindo as Equagdes 3.71 e 3.73 na Equacao 3.69, a BER resulta em
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BER = M) T° 477 ) _ ! 3.74
=0 o =0 4T2 TN, =0 Ny | (3:74)

Tendo que a energia de bit de um sinal BPSK com pulso formatador definido
por uma janela retangular de duracdo T segundos e amplitude unitaria &

E, =T/2, a Equacgéo 3.74 é reescrita como

2E
BER=0Q| [=-2] . (3.75)
Ny

O resultado da Equacgdo 3.75 € o resultado classico para um sinal BPSK
operando em um canal AWGN. Isso demonstra que esse € 0 receptor 6timo

para o sistema.
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4 RESULTADOS DA SIMULACAO COMPUTACIONAL

Implementou-se em Simulink o prototipo l6gico do demodulador BPSK
completamente digital proposto neste trabalho e descrito na secao anterior.
Através de simulacdo computacional foi avaliado o desempenho do sistema em
termos da taxa de erro de bits, da variancia dos estimadores e do tempo de

aquisicao.
No modelo implementado, foram utilizados os seguintes valores para 0s
seguintes parametros do sistema:

 Ataxa de simbolos é 1/T = 2 kbits/s;

» Afrequéncia da subportadora BPSK é f,. = 8 kHz;

» Ataxa de amostragem € f, = 64 kHz;

e O tom menor tem frequéncia f,, = 16,8 kHz,

* O pulso formatador p(n) é retangular de largura I, = 32 e amplitude
unitaria;

» A energia de bit por densidade de ruido E, /N, varia:
0 Para medidas de taxa de erro de bits, de 0 a 11 dB;
o Para medidas da variancia dos estimadores, de 0 a 20 dB,;
e O atraso de simbolo é ¢ = T/2;
* O desvio da fase do sinal recebido é 6 = m/2;
» O desvio de frequéncia é f; = 10 Hz.

Nas simulacdes realizadas considerou-se que o desvio de fase e o atraso de
simbolo ndo se alteram durante uma transmissao, pois as transmissfes de
comunicacao de servico sao breves. Nessa condicdo, a diferenca de distancia
entre a antena de transmissdo e o satélite, principal fator para a mudanca
desses parametros, é praticamente zero. Destaca-se que o sistema ndo possui

um sistema dedicado a sincronizacdo de frequéncia, mas o desvio de
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frequéncia utilizado na analise de desempenho € igual ao maximo estipulado
pelo CCSDS. O conjunto de valores usados para o desvio de fase, o desvio de

frequéncia e o atraso de simbolo comp&e o cenario de pior caso.

7

O prototipo implementado é equivalente ao processador digital de sinais da
Figura 3.4, chamado de demodulador BPSK completamente digital. Seu sinal
de entrada € modelado pela Equacdo 3.13. Dentre as frequéncias de tom
menor, foi escolhida f,,, = 16,8 kHz. Para a detec¢do com um filtro casado de
resposta em frequéncia ilustrada na Figura 3.16, esta € a frequéncia mais
distante de um nulo (mdultiplo da taxa de simbolos), caracterizando o pior caso
de deteccdo. Para fins de simulacao, foi implementado também um modulador
BPSK, cuja saida é expressa pela mesma equacao.

Nas proximas secdes sao apresentados os resultados das simulacbes

realizadas para avaliar o desempenho do sistema.

4.1. Taxa de Erro de Bits

O processo de simulacdo estocastica € usado para estimar a BER, contando a
quantidade de bits errados no receptor e dividindo pela quantidade total de bits
gue passam pelo sistema. Considera-se que a quantidade minima de bits
examinados a uma determinada relacdo energia de bit por densidade de ruido
do sinal de entrada é dez vezes maior que o inverso da taxa de erro esperada.
Ou seja, para testar uma BER tedrica de 10, é necessario examinar, pelo
menos, 10° bits. Em todas as simulacbes conduzidas neste trabalho foram

examinados pelo menos dez vezes mais simbolos do que 0 necessario.

A taxa de erro de bits do demodulador BPSK completamente digital foi medida
apos a aquisicdo de sincronismo, variando-se a relacdo energia de bit por
densidade de ruido do sinal de entrada. As medidas foram feitas apds o tempo
de aquisicéo de cada estimador, mostrados na Sec¢ao 4.3. A Figura 4.1 mostra

as curvas de desempenho do sistema implementado.
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T I
—8B— Configuracfo final incluindo desvios
—5— Configuracdo final sem desvios
m—— Resultado tedrico

Taxa de Erro de Bits

M, 60)
Figura 4.1: Taxa de erro de bits do demodulador BPSK completamente digital.
A Figura 4.1 analisa a configuracdo proposta com e sem desvios em
comparacdo com a curva teédrica. O resultado da simulagdo mostra que o
sistema opera a uma BER 10 jaA a partir de aproximadamente 10 dB,
apresentando um ganho de quase 6 dB em relacédo ao requisito do sistema. O

desempenho do sistema, portanto, se mostra satisfatério.

Em relagdo a implementacédo de Lucena (1986), tomada como referéncia inicial
deste trabalho, obteve-se ganho de quase 1 dB utilizando uma implementagé&o
tanto ou menos complexa e que traz os beneficios do sistema em dominio
digital. Em comparacdo com demodulador digital de Gevargiz (1993),
guardadas as devidas diferencas do sistema (opera em uma taxa maior, mas
nao traz restricdes como a necessidade de filtragem dos tons de localiza¢do), o
demodulador proposto teve uma perda pequena, de aproximadamente 0,2 dB,
mas utiliza técnicas bem menos complexas que o Costas Loop usado na

referéncia.

Em relagdo a taxa de erro de bits tedrica, a curva do desempenho simulado
apresenta uma perda entre 0,3 dB, no caso sem desvios, e 0,5 dB, no pior

caso, para toda a faixa de valores de E, /N, observada. Vérias consideracfes
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foram feitas até se chegar ao resultado final, de forma que sao muitas as
possiveis causas dessa perda de implementacdo. Uma vez que as variancias
dos estimadores causam perdas bem menores que a perda encontrada, a
perda mais significativa do sistema pode estar relacionada as consideractes
feitas para o0 modulo de deteccado de dados.

Para fins de comparacdo, foram tracados os resultados de algumas das
configuracbes implementadas. A Figura 4.2 mostra as curvas de desempenho

das simula¢des conduzidas.

T T T
—&— Configuragdo sem filtro de entrada H
Configuragdoe com deteccdo a partir do sinal filtrade ]
—6— Configuragio final incluindo desvios
—&— Configuracio final sem desvios
e Resultado Tedrico

S e — —— — —

Taxa de Erro de Bits

E,/M, (dB)

Figura 4.2: Taxa de erro de bits para diferentes configuracoes.

Além das curvas do resultado tedrico e da configuracdo proposta, jA mostradas
na Figura 4.1, estdo explicitas na Figura 4.2 a BER da configuragéo que utiliza
o sinal filtrado para fazer a deteccéo e a BER da configuracdo que nao utiliza o

filtro de entrada (bypass) na entrada dos moédulos de sincronizagao.

Para os menores valores de E,/N, o sistema sem filtro de entrada sequer
chega a fazer a deteccdo do sinal. A medida que a relagdo aumenta, o sinal
passa a ser detectado, mas a uma taxa muito abaixo das demais

configuracbes. Esse resultado corrobora com a ideia de necessidade de
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utilizacdo do filtro de entrada a entrada dos moédulos de sincronizagdo de

simbolo e de recuperacédo de portadora.

Usando, entéo, o sinal filtrado pelo filtro de entrada para se realizar a deteccéo,
como é feito por Lucena (1986), o resultado é melhor que o anterior. O sinal na
saida do filtro de entrada foi analisado na Secdo 3.3.1 Para os médulos de
sincronizacao esse sinal é aceitavel, pois os médulos possuem filtros de banda
bem estreita, em que o ruido é considerado uniforme. Para a mixagem com a
subportadora recuperada e posterior deteccdo de dados, porém, esse sinal

compromete os resultados.

4.2. Resultados sobre a Variancia dos Estimadores

Através de simulacdo mediu-se a variancia do erro dos estimadores propostos
para a estimacao dos desvios de fase e de atraso. As medidas foram feitas
apos o tempo de aquisicdo de cada estimador, mostrados na Secao 4.3. Os
valores medidos da variancia do erro do estimador sdo comparados aos limites
tedricos de Cramer-Rao. O MCRB foi calculado para cada modulo de
sincronizagdo proposto de acordo com a Secao 2.4. As Figuras 4.3 e 4.4
apresentam o os resultados das medidas das variancias das estimativas 6, e é
em funcdo da relacdo E,/N, e os limites tedricos para cada estimador,

respectivamente.

I : T I T T
—&— Varidncia da Estimativa de Fase
—8B— Varidncia tedrica
m—— ICRB de fase

Variéncia do Erro da Estimagéo de Fase (rad®

E,/N, (dB)

Figura 4.3: Variancia da estimativa de fase.
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Os graficos da variancia da estimativa de fase e de atraso simulados mostram
um moderado afastamento das curvas em relacao ao limite teérico de Cramer-
Rao. Este fato pode ser explicado pela escolha dos estimadores e, também,
porque o limite modificado de Cramer-Rao € um limite inferior pessimista,
menor que limite inferior real. No entanto, devem ser ressaltadas
caracteristicas como a) o bom desempenho do sistema, em termos da taxa de
erros de bits; b) sua baixa complexidade; c) a independéncia entre os
estimadores de fase e de atraso; e também d) a capacidade de recuperar a

portadora mesmo com desvio de frequéncia.

10° ¢ ; T ; T ‘ T ; T 7 T ; T : L .
: : : : v | —&— Variancia da estimativa de atraso de tempo
= [ICRE de atraso de tempo

Warigncia do Erro de Estimagio do Atraso de Tempo (59
>

E,/N, (dB)

Figura 4.4: Variancia da estimativa de atraso de tempo.

Na Figura 4.3 foi tracada também a curva da variancia tedrica do estimador de
fase proposto. Percebe-se que a variancia medida em simulacdo é muito
préxima da tedrica, indicando que praticamente ndo ha perdas de
implementacédo. Na faixa analisada, apenas para E;, /N, menor que 3 dB nota-
se uma diferenca mais significativa entre as curvas, o que € justificado, pois o
desenvolvimento da curva teorica (Secdo 3.4.3) ndo é valido para valores
pequenos da relacdo sinal-ruido na entrada do modulo de sincronizacdo de

portadora.

O impacto da variancia dos estimadores sobre o desempenho do sistema,

porém, se mostra muito pequeno. Com a relacéo E, /N, = 16 dB, a variancia de
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fase medida em simulacdo implica degradagdo de 0,0024 dB, como visto na
Secao 3.4.3. Para o calculo do impacto da variancia do estimador de simbolo
sobre a BER, foi utilizada a curva dada por Lindsey e Simon (1973), que resulta

em degradacao de aproximadamente 0,1 dB.

4.3. Tempo de aquisicao

Para o demodulador proposto foram obtidos os tempos de aquisicdo dos
estimadores através da medida do niumero de simbolos necessarios para que
ocorra a aquisicdo dos parametros estimados. Para o estimador de fase,
considera-se que a aquisicao estd completa quando a curva de aprendizado se
estabiliza. Como o recuperador de relégio ndo gera explicitamente uma
estimativa do atraso de tempo, foram feitas repetidas execucdes da simulacéo,
buscando o tempo méximo até o sistema estabilizar. O pior caso foi
considerado para essas simulacbes, exceto para o tempo de aquisicdo da
estimativa de fase, em que néo foi incluido o desvio de frequéncia, pois este é
compensado com a propria fase, impossibilitando a visualizacdo do tempo de
aquisicdo. As Figuras 4.5 e 4.6 mostram os tempos de aquisicdo do

recuperador de subportadora e do sincronizador de simbolo, respectivamente.

Fase Estimada

0 i i i | | i | I I i
0 50 100 128 150 200 250 300 350 400 450 500
Namero de Simbolos

Figura 4.5: Tempo de aquisicdo da estimativa de fase.
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Simbolos NRZ-L
o
T

i i i i i i i i i i i i i i i
0 1 2 3 4 5 6 T 8 9 10 " 12 13 14 15 16
Nimero de Simbolos

Reldgio Recuperado

I I i I I i i I I i i i i i i
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 1 12 13 14 15 16
Nimero de Simbolos

Figura 4.6: Tempo de aquisicdo da estimativa de atraso de tempo.

Usando E,/N, = 10 dB, o resultado do tempo de aquisicdo da estimativa de
fase é, assim como projetado (Secédo 3.4.2), de 64 ms (128 amostras). Para o
sincronismo de reldgio, o tempo de aquisicdo de fica em torno de 6 amostras,

nao chegando a 10 ms (20 amostras) nas piores medidas.

Mesmo na condicdo de pior caso dos desvios, sabe-se que o demodulador
pode comecar a considerar validos os simbolos detectados antes de concluir o
tempo de aquisi¢cdo, pois o sistema trabalha com uma larga folga em relacao
ao requisito de taxa de erros. Em dez execuc¢des da simulacdo com E, /N, =
16 dB e todos os desvios, por exemplo, o detector erra em meédia apenas o0s 4
primeiros simbolos.
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5 CONCLUSAO E TRABALHOS FUTUROS

Este trabalho propés o estudo e desenvolvimento de um modelo
completamente digital para um demodulador BPSK adequado para o
subsistema de TT&C de satélites artificiais do INPE. Foram usadas as
especificacdes utilizadas para o SCD, que estdo de acordo com as
recomendacdes do CSSDS e da ECSS e sdo usadas atualmente na pelo
sistema de solo do INPE em suas operacdoes. O desenvolvimento deste
sistema foi feito baseado nas analises matematicas dos seus diversos
elementos e nos diversos protétipos Simulink que foram criados de modo

iterativo.

A abordagem adotada estende aquela feita por Lucena (1986) para o dominio
analégico e busca empregar técnicas de sincronismo similares as desta
referéncia. O desenvolvimento, porém, foi todo feito para o dominio digital,
operando sobre sinais discretos no tempo e se utilizando de técnicas de
processamento digital de sinais. As arquiteturas utilizadas foram reavaliadas e
modificadas, quando necessario. As analises matematicas em tempo discreto
foram feitas para cada elemento individualmente. O sistema como um todo, da
forma como foi implementado, € considerado novo, pois ndo foram encontradas
na literatura referéncias que implementassem esse conjunto de técnicas

simultaneamente e em dominio digital.

A arquitetura global do demodulador foi implementada de forma diferente do
que se encontrou na literatura. O sinal recebido é filtrado apenas na entrada
dos sincronizadores, enquanto para a deteccéo é utilizado o sinal nao filtrado.
O filtro de entrada do demodulador é necessario para limitar o ruido e eliminar
os tons de localizacdo. Para realizar esta tarefa, porém, o filtro também acaba
por colorir o ruido do sinal, introduzir ISI e distorcer o sinal. Estas imperfei¢cdes
trazem uma das consequéncias indesejaveis ao sistema: ou um detector 6timo
mais complexo ou uma queda no desempenho. Aumentar complexidade do

detector 6timo para o sinal filtrado se mostrou inviavel, pois o ruido
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autocorrelacionado do sinal filtrado resultou em uma matriz de autocorrelagéo
singular, impossibilitando o uso das técnicas mais simples. O sistema com
detector que desconsidera as imperfeicdes do sinal filtrado foi simulado e a
gueda de desempenho se mostrou maior do que se for utilizado o sinal nao-
filtrado, como mostrado na Figura 4.2. O sinal nao-filtrado, portanto, apesar de
ter o ruido limitado apenas pelo filtro de anti-aliasing e carregar o tom menor,
mostrou ter melhor desempenho que o sinal filtrado, quando empregados para
a deteccao. Desse resultado se conclui que o tom de localizagdo causa pouco

impacto na taxa de erro de bit.

Para o sincronizador de subportadora, foi usada a técnica em que se cria uma
raia espectral no dobro da frequéncia da subportadora, a qual foi extraida a
partir de um ADPLL e possibilita a criacdo de uma réplica local da
subportadora. Como contribui¢des cientificas, a andlise do sincronizador feita
para o dominio digital e a implementacdo do ADPLL podem ser exaltadas. O
ADPLL implementado é uma versdao do que implementado por Li e Meiners
(2005), mas que detecta a diferenca de fase a partir do sinal senoidal e tem

como saida a referéncia local sintonizada ao sinal de entrada.

Para o sincronizador de reldgio, foi usada a técnica em que se cria uma raia
espectral na frequéncia de reldgio e se extrai por meio de um filtro passa-faixa
bem estreito. Apesar de ser uma técnica bem consolidada e bem documentada
no dominio analdgico, a analise para sinais discretos ndo foi encontrada na
literatura. Esta analise precisa ser concluida e é o primeiro e mais importante

trabalho futuro.

O detector de dados empregado é o integrate-and-dump. Este detector opera
sobre o sinal BPSK nao-filtrado (ruido AWGN) de pulso formatador retangular
e, portanto, é o filtro 6timo para este sistema, como também foi mostrado pela

analise matematica no tempo discreto.

O desempenho do sistema como um todo, com perdas de no maximo 0,5 dB

em relacdo a BER teodrica, d4 pouca margem para melhorias, principalmente
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tendo em vista a baixa complexidade do sistema. Para a aplicagéo para a qual
foi desenvolvido, o protdtipo final tem excelente custo-beneficio, e julga-se que

dificilmente se atingirdo resultados melhores usando técnicas tdo simples.

Como resultado final, demonstrou-se o funcionamento do sistema de
demodulacéo de telecomando dentro das especificagOes utilizadas pelo INPE.
Para isso, a arquitetura desenvolvida para o demodulador teve sua
funcionalidade comprovada nos testes. As simula¢cdes computacionais feitas
foram consistentes com o que se obteve por meio das analises matematicas e,
finalmente, os resultados obtidos foram satisfatorios e estdo em acordo com os

requisitos impostos pelo INPE e pelas recomendag¢fes adotadas.

Como contribuicéo tecnoldgica, este trabalho entrega ao INPE o projeto de um
demodulador BPSK completamente digital para telecomando de desempenho
proximo ao ideal e baixa complexidade. Esse produto pode integrar o
subsistema de telecomunicacdes de servico dos futuros satélites do INPE sem
requerer adaptacdes nos equipamentos utilizados atualmente. Como principal
contribuicdo cientifica, as analises matematicas em tempo discreto do

estimador de fase e do detector de dados.

E esperado que a implementagcdo em FPGA obtenha resultados tdo bons
quanto os encontrados em simulacdo. Isso deve ser explorado em trabalhos
futuros, possibilitando que o protétipo seja validado com sinais reais. Além do
desempenho, a implementacdo em hardware também devera mostrar as
melhorias relacionados a implementacdo em dominio digital, como o consumo
de energia e as possibilidades de utilizacdo do sistema em redundancia, para
aumentar a confiabilidade. Além disso, uma nova versdo com um aumento da
taxa de bits também é um trabalho importante. Apesar de a taxa utilizada estar
na faixa recomendada atualmente, o CCSDS (2013) prevé que transmissfes
de dados de telecomando avancem para taxas de até 256 kbits/s num futuro

préoximo.
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APENDICE A — MODELO SIMULINK

O Simulink é uma ferramenta de diagramacéao grafica por blocos e bibliotecas
customizaveis de blocos para modelagem, simulacdo e analise de sistemas
dindmicos. As figuras apresentadas na Secao 3, em formato de diagrama de
blocos, foram implementadas em Simulink, ambiente em que também foram

executadas as simulacdes apresentadas na Secao 4.

O modelo desenvolvido é referente ao demodulador BPSK completamente
digital, que é equivalente ao bloco “Processador Digital de Sinais” da Figura
3.4. De forma similar a Figura 3.6, a Figura A.l ilustra a configuracdo do
demodulador. Para gerar o sinal de entrada r[n], foi implementado um
modulador BPSK digital. O modelo criado utiliza os parametros listados no

inicio da Secéo 4.

o -6
T rin] =z

Atraso »
~filtro de entrada alphan]

ool [

) Recuperador de
—®| Biquad e Subportadora

Filtro de Entrada
> d[n]

Sincronizador de
Simbolo

¥

vy

Figura A.1: Modelo Simulink do modulador/demodulador.

O periodo de amostragem utilizado em cada bloco e conexdo é identificado
pela sua cor. A Figura A.2 mostra os valores dos periodos de tempo em

segundos utilizados pelo modelo implementado.
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Color Description Value

B Discreted 1.5625e-005
B Discrete 2 0.0005
Hybrid Mot Applicable

Figura A.2: Periodos utilizados no Simulink.

A Figura A.3 detalha o modelo criado do bloco “Modulador BPSK”, cuja saida é
expressa pela Equacao 3.13.

pil2 = E)

Desvio de Fase

Portadora
8 kHz > ®
_.

() o
i rin]
Atrazso T/2
Sp
N [Ruido Awven
Tom Menar
cos [wm n]

Figura A.3: Modelo Simulink do modulador BPSK.

As Figuras A.4 e A.5, respectivamente, ilustram o conteddo dos blocos “PCM-
NRZ-L 2 kHz” e “Portadora 8 kHz".

e

Random
Integer
ali

=y

Aln]

[

Figura A.4: Detalhamento do bloco “PCM-NRZ-L 2 kHz".
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PSP
i

cos [wsc n+ wd n] x

Ky

P cos

costheta)

theta TESP

sin [wsc n + wd n] X

|—D

cos [wsc n + wd n + theta]

P sin

sin(theta)

Figura A.5: Detalhamento do bloco “Portadora 8 kHz".

Para manter a sincronia entre os sinais do demodulador foi usado um atraso

igual ao atraso causado pelo filtro de entrada, como ilustrado na Figura A.1.

O recuperador de subportadora é detalhado na Figura A.6.

Jul  f—— Biguad ! E}' pi)_
o Abs Filtro Z[n]
Passa-Faixa ADPLL Divisor de
Frequéncia

Figura A.6: Modelo Simulink do recuperador de subportadora.

Os blocos “ADPLL” e “Divisor de Frequéncia” sdo mostrados nas Figuras A.7 e

A.8, respectivamente.
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: : |_.| '
In theta_i - theta_o

[ps?
L/

cos [2 wsc n]

cos(theta_o)

|"_"P SP theta_o
e

sen [2 wsc n]

sen(theta_o)

)
Q
D o Biguad —Pb—’ S5
Qut
In wlic o] Filtro Passa-Baixas Normalizacéo Atraso
~filtro passa-baixas
Flip-Flop JK

Figura A.8: Detalhamento do bloco “Divisor de Frequéncia”.

O modelo do sincronizador de simbolo € mostrado na Figura A.9.

1) P
*[n]
X ¥ Biquad > /
» ;1 > A d[n]
Filtro de Relogio ~ Detector de
Atraso T/2 Transicéo

Figura A.9: Modelo Simulink do sincronizador de simbolo.

O modelo Simulink do detector de dados ¢ ilustrado na Figura A.10.
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KTs

alpha[n] ol 1 —l-b
In
Discrete-Time SH f—p —pzf‘)—
Integrator |_’ g 3 i
@ Discrete Djlc,[?fr
din] Sample & Hold =

Figura A.10: Modelo Simulink do detector de dados.

Finalmente, o bloco “SIGN” é detalhado na Figura A.11.

_P
D wH == 0
In —= Out
Switch

Figura A.11: Detalhamento do bloco “Decisor SIGN”.
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