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RESUMO

Devido as crescentes necessidades por imagens de sensoriamento remoto de
ultra-alta resolucdo e imagens de sensores SAR, dos relevos e vegetagdes de
todo territorio brasileiro, elevadissimo volume de dados de imagem s&o
gerados para a transmissao espacgo-Terra. A transmissao de ultra-alta taxa de
dados requer a utilizagao de transmissores de dados com altas eficiéncias em
largura de banda e em poténcia de RF. Diversas exigéncias e requisitos atuais
promovem a imposi¢ao do emprego de técnicas de modulagdo mais eficientes
para a transmissdo de dados a taxas maiores que as utilizadas no momento,
i.e., para alguns tipos de monitoramentos em missdes futuras de observacao
da Terra do INPE. Além disso, ha a necessidade de se focar em missdes de
observacao da Terra que possam ser desenvolvidas dentro das capacidades
atuais do INPE, utilizando plataformas de satélites de pequeno e médio porte.
Este trabalho apresenta a analise e comparagao dos transmissores de dados a
altas taxas utilizadas nos satélites de observacdo da Terra do INPE,
desenvolvidos e acompanhados nos ultimos 28 anos, explorando suas
tecnologias, topologias e esquemas de modulagdo, e verificando,
principalmente, seus desempenhos em relagao a taxa de transmissao de dados
e como o tipo de modulagdo empregado cumpre os requisitos de sistema. O
trabalho apresenta também, detalhamento de quatro topologias de
transmissores de dados e as técnicas de modulacdo eficientes e
recomendadas pela Agéncia Espacial Europeia. Exercitam-se, além disso, as
técnicas de Engenharia de Requisitos e Engenharia de Sistemas,
estabelecendo os requisitos de desempenho e propondo a solugdo de
engenharia de um transmissor de dados a altas taxas em banda X. Os
resultados de simulagdes com o transmissor proposto, bem como o calculo do
enlace de descida do sistema, demonstraram o cumprimento dos requisitos

especificados.






COMPARISON OF HIGH DATA RATE TRANSMITTERS AT EARTH
OBSERVATION SATELLITES AND PROPOSAL OF A SOLUTION FOR
SMALL AND MEDIUM SIZED SATELLITES

ABSTRACT

According to the increasing needs for remote sensing images of all Brazilian
territory such as reliefs and vegetation, using SAR sensor and ultra-high
resolution camera, very high amount of image data is generated to be
transmitted from space-to-Earth. Ultra-high data rate transmission requires the
use of data transmitters with high bandwidth and RF power efficiencies. Current
impositions and requirements promote the use of modulation techniques more
efficient for data transmission at rates higher than currently used, i.e. for some
future monitoring types at INPE’s Earth observation missions. In addition, there
is a need to focus on Earth observation mission that can be developed within
the present INPE capabilities, using small and medium-sized satellite platforms.
This work presents the analysis and comparison of high rate data transmitters,
performed by INPE in the Earth observation satellites missions, developed and
monitored in the last 28 years, exploring their technologies, topologies and
modulation schemes, mainly verifying their performance in relation to
transmission data rate and how the type of modulation scheme used meets the
system requirements. The work also presents the detailing of four data
transmitters topologies and efficient modulation techniques recommended by
European Space Agency. The Requirements and Systems Engineering
techniques are practiced as well, establishing the performance requirements
and proposing the engineering solution of a high data rate X-band transmitter.
The proposed transmitter simulation results, as well as the system link budget
calculation, demonstrate the statement of compliance with the specified

requirements.
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1 INTRODUGAO

Interesses mais abrangentes de monitorar e detectar desmatamentos e
queimadas, principalmente na floresta amazbnica, mas também em todo o
territorio nacional e de avaliar e monitorar todos os recursos naturais
renovaveis do solo brasileiro leva o governo federal, por meio principalmente
do Ministério do Meio Ambiente (MMA) e o6rgaos vinculados as areas
ambientais, ciéncia e tecnologia e agricultura, a ter necessidade de obtencgao
de grande quantidade de dados de imagens de sensoriamento remoto das

biodiversidades brasileiras.

Para isto, satélites de observagdo da Terra por sensoriamento remoto com
cargas Uteis Opticas (sensores passivos) de médias e altas resolugdes, como

as dos satélites China-Brazil Earth Resources Satellite (CBERS), CBERS-1 & 2

e CBERS-3 & 4, e Amazonia-1, devem ser utilizados.

Além do monitoramento da floresta amazbnica e demais relevos brasileiros,
diferentes tipos de monitoramento sao necessarios através de detecgdes
abaixo das nuvens, abaixo das copas das arvores, da mata atlantica que
contém niveis de terrenos distintos de outras florestas, etc., onde sensores
ativos de micro-ondas devem ser utilizados, como o Synthetic Aperture Radar
(SAR).

Além disso, algumas aplicagbes requerem ultra-alta resolugcéo espacial, como
as dos satélites americanos GeoEye-1 e WorldView-3 (DIGITALGLOBE,

2013/2014) com resolugdes de 0,41 m e 0,31 m, respectivamente.

A consequéncia da utilizacdo de sensores 6pticos de ultra-alta resolucéo ou

SARs em satélites € um aumento no volume de dados gerados por esses



sensores, se comparados com os dados gerados por uma camera imageadora

de média ou alta resolucéo.

Quanto maior for a taxa de dados maior serd a necessidade de largura de
banda (Bandwidth - BW) do espectro eletromagnético para a transmissao dos
dados de imagem; e também sera obrigatério o aumento da poténcia do sinal a
ser transmitido. (RAO e PAL, 2009).

Em sistemas de comunicagao por satélite para missdes na categoria que
envolve Servigos de Exploracdo da Terra por Satélites (Earth Exploration
Satellite Services - EESS) definidos na norma ECSS (2011), como os satélites
de observacao da Terra, as faixas de frequéncia a serem utilizadas, bem como
a largura de banda maxima para a transmissao dos dados de imagens em cada
banda de frequéncia é regulamentada (ITU-R, 2008) pela Unido Internacional

de Telecomunicacgdes (ITU).

Conforme estes regulamentos, em banda X a largura de banda é de 375 MHz
(8,025 GHz — 8,400 GHz) que, para um sistema de transmissdo de dados como
os utilizados nos CBERS-1 & 2/ CBERS-3 & 4, comporta a transmissao de
< 400 Mbps utilizando a técnica de modulagdo denominada QPSK ou

< 200 Mbps utilizando a modulagado denominada BPSK, como serao vistas.

Na banda Ka (25,5 GHz — 27 GHz) a largura de banda é de 1500 MHz, quatro
vezes maior que em banda X, mas & bom salientar que esta faixa de
frequéncias sofre significativa atenuagcdo devida a chuva ou a nuvens

carregadas, conforme destacado por Rao e Pal (2009).

Para ilustrar esta explanagao, podemos citar como exemplos o sensor SAR em
banda S do satélite NovaSAR da Companhia Britdnica SURREY que gera uma
taxa de dados de 500 Mbps para o enlace de descida (downlink) — detalhes em

NovaSAR (2015); e o satélite comercial da americana DigitalGlobe de ultra-alta



resolugao de 0,31 m — WorldView-3, com taxa de dados de 1200 Mbps — ver
em: Digitalglobe (2013/2014).

Para operar com estas taxas de dados elevadas, o subsistema de transmissao
de dados do satélite deve adotar esquemas de modulagdo com melhores

eficiéncias em banda e maiores eficiéncias em poténcia.

1.1. Motivacao

Satélites de observacdo da Terra foram desenvolvidos pelo Instituto Nacional
de Pesquisas Espaciais (INPE), destacadamente, pela Divisdo de Eletrénica
Aeroespacial (DEA), em parceria com os Institutos da China Academy of Space
Technology (CAST) da China, desde 1988, inicialmente com os CBERS-1 & 2,
e posteriormente o CBERS-2B. O rateio entre a China e o Brasil, previsto no
acordo internacional, foi de 75% e 25% globalmente e respectivamente,
incluindo o veiculo langador e langamento. O desenvolvimento de todos os
subsistemas de servico e carga util do satélite seguiu assim esta distribuicdo. O
desenvolvimento das cameras Opticas e da transmissdo de dados, por
exemplo, ficaram sob a responsabilidade dos chineses, mas eles
subcontrataram o amplificador de poténcia de saida (Solid State Power

Amplifier — SSPA) dos transmissores de dados (DTs) da engenharia do INPE.

Um grande passo foi dado no desenvolvimento da segunda geracdo de
satélites CBERS, os satélites CBERS-3 & 4, onde a divisdo de trabalho passou
a ser de 50% para cada lado, pelo DOU (2008), tendo o Brasil ficado
responsavel, além de outros subsistemas, pelo desenvolvimento de duas

cameras opticas e do DT para transmitir os dados de imagem destas.

Os satélites CBERS-1 &2 contavam com trés imageadores: um Optico
multiespectral (Camera CCD) com 20 m de resolugéo espacial, um scanner

infravermelho (IRS) e um experimento brasileiro, o Imageador de Campo Largo



(WFI — Wilde Field Imager), com taxas de dados de 2 x 53 Mbps (dois canais
de transmisséao), 6,13 Mbps e 1,1 Mbps, respectivamente. Os transmissores de
dados utilizavam moduladores com tecnologia Quadrature Phase Shift Keying
(QPSK) para a taxa de (6,13 +1,1) Mbps e para as taxas de 53 Mbps, e
amplificadores de poténcia do tipo SSPA de 8W de poténcia de
Radiofrequéncia (RF) no canal IRS/WFI e Traveling Wave Tube Amplifier
(TWTA) de 20 W de poténcia na saida de cada um dos dois canais CCDs.

Ja no satélite CBERS-2B, foram mantidos a Cémera CCD e o DT
correspondente (foram utilizados os sobressalentes do CBERS-2) e
incorporada uma camera pancromatica de alta resolugdo (High Resolution
Camera — HRC) de 2,7 m no lugar do IRS, com taxa de dados de 54 Mbps
(taxa bruta total de 432 Mbps comprimida em oito vezes). Um DT com
modulagcdo QPSK direta em banda X foi utilizado para transmitir 60 Mbps
(54 Mbps da HRC + 1,1 Mbps da WFI + dados auxiliares).

Para o programa CBERS-3 & 4, os dois satélites foram concebidos para
possuir como cargas uteis principais quatro imageadores com cinco canais de
transmissao. Duas cameras Brasileiras: a WFI com melhorias em relagdo as
que foram experimentais no CBERS-1 & 2 e 2B e a MUX (Multiespectral) com
20 m de resolucao; e duas cameras Chinesas: a Panchromatic & Multispectral
Camera (PAN) com dois canais de imageamento: um pancromatico com
resolucdo de 5m, a PAN2, e outro multiespectral com resolucdo de 10 m, a
PAN1, e a IRS. As taxas de dados e o espectro em banda X com os cinco
canais de transmissdo s&o mostrados na Tabela 1.1 e Figura 1.1,

respectivamente.

Para o satélite Amazonia-1 (primeira missdo a utilizar a plataforma PMM —
Plataforma Multi-Missao desenvolvida pelo INPE) o DT proposto para transmitir
os dados da carga util camera do satélite seguiu o projeto desenvolvido para o

CBERS-3 & 4, com pequenas alteracgoes.



Ha diversas necessidades e requisitos atuais que promovem a imposicdo do

emprego de técnicas de modulagdo mais eficientes para a transmissdo de

dados a taxas maiores que as utilizadas até o momento, i.e., para alguns tipos

de monitoramentos em missdes futuras de observacao da Terra do INPE. Além

disso, ha a necessidade de se focar em missdes de observacado da Terra que

possa ser desenvolvida dentro das capacidades atuais do INPE, utilizando

como plataforma a PMM (médio porte) ou pequenos satélites, caminho este

que atualmente esta sendo seguido em setores com recursos escassos.

Tabela 1.1 - Caracteristicas dos imageadores do CBERS-3 & 4.

Caracteristicas das Cameras do CBERS-3 e 4 ‘

MUX PAN IRS WEFI
0,45-0,52um (B) 0,51-0,85um (Pan2) |0,50-0,90um (Pan) |0,45-0,52um (B)

Bandas 0,52-0,59um (G) |0,52-0,59um (G) 1,55-1,75um (SWIR) |0,52-0,59um (G)

Espectrais 0,63-0,69um (R) 0,63-0,69um (R) 2,08-2,35um (SWIR) |0,63-0,69um (R)
0,77-0,89um (NIR) [0,77-0,89um (NIR) |10,40-12,50um (TH) |0,77-0,89um (NIR)

campode g 8,8° 8,8° 60°

Visada

Resolugao 20 m 5m/10m 40 m /80 m (TIR) 64 m

Largura da

Faixa 120 km 60 km 120 km 866 km

Imageada

Apontamento |nao +32° nao nao

Revisita 52 dias

(Resolucao 26 dias 3 dias com visada |26 dias 5 dias

temporal) (lateral)

Frequéncia da 8208 MHz /

Portadora 8365 MHz 8108 MHz 8034,4 MHz 8290 MHz

Quantizacdo |8 bits 8 bits 8 bits 10 bits

Taxa de Dados |68 Mbps (70/100) Mbps 17,5 Mbps 53 Mbps

Poténcia do TX |47 dBm 46 dBm 40 dBm 47 dBm

Fonte: Adaptada de: http://www.cbers.inpe.br/.
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Figura 1.1 - Distribuicdo de frequéncia no espectro em banda X dos canais de
transmissdao do CBERS-38&4.
Fonte: do Autor.

Portanto, devido a politica atual do governo federal de restricdo orcamentaria
nesta area, as futuras missdes de observacao da Terra necessarias para o pais
devem seguir a tendéncia corrente de utilizacdo de satélites de pequeno e
meédio porte devido a menor complexidade no desenvolvimento e custos
reduzidos, principalmente no custo de langamento do satélite e o grande
numero de plataformas padrbes para pequenos satélites existentes no mercado
internacional (evitando a adaptagdo ou constru¢cdo de uma plataforma
dedicada).

Partindo desse pressuposto, e com a experiéncia de desenvolvimento de
transmissores de dados (DTs) nos ultimos 28 anos, o autor recomenda que a
tecnologia de projeto de um DT com um canal de transmissdo simples
utilizando toda a largura de banda disponivel para determinada faixa deve ser
seguida, devido a massa, ao volume e ao consumo de poténcia, reduzidos,
pois, em satélites de pequeno porte, dimensionalmente é utilizado um sensor

unico que pode ser um SAR ou um imageador de alta resolugao.

1.2. Objetivo

O escopo desse documento de dissertacdo de mestrado compreendera
mostrar e demonstrar todos os passos estudados e analisados, até se chegar a

proposta do DT para satélites de observacdo da Terra de pequeno e médio



porte, bem como apresentar os resultados de simulagdes realizadas com o

design do DT proposto.

Assim, o objetivo deste trabalho é analisar e comparar os transmissores de
dados a altas taxas utilizadas nos satélites de observacdo da Terra do INPE,
em conjunto com as técnicas de modulagéo eficientes e recomendadas pela
Agéncia Espacial Europeia (European Space Agency — ESA) e, propor uma
solucdo de engenharia, a nivel de subsistema e de moddulos, com a
apresentacao da especificacdo de requisitos elétricos do DT, para satélites de
pequeno e meédio porte, assegurando o cumprimento destes requisitos de

desempenho elétrico a nivel de subsistema.

Detalham-se as topologias que sao empregadas em DTs, as técnicas de
modulagao que foram utilizadas, e as mais eficientes que sdo recomendadas
atualmente pela ESA através dos padrdes European Cooperation for Space
Standardization (ECSS) e padrbées internacionalmente acordados do
Consultative Committee for Space Data Systems (CCSDS), utilizadas pelas
agéncias espaciais ESA/NASA/JAXA/INPE, entre outras, em seus satélites de

observacao da terra.

Exercitam-se também as técnicas de Engenharia de Requisitos e Engenharia
de Sistemas, Ref.: Araujo (2015), estabelecendo os requisitos de desempenho
e propondo a solugao de engenharia do transmissor de dados a altas taxas em
banda X.

O propdsito deste trabalho pode ser sintetizado entao:

1) Analisar e comparar todos os DTs utilizados até entdo pelos programas de
satélites de observagao da Terra do INPE em conjunto com as técnicas de

modulagao eficientes e as recomendadas pela ESA;

2) E, a partir de demandas de usuarios para este tipo de aplicagao (resolugéo

espacial, largura de faixa imageada, tempo de revisita, etc.), que foram



levantadas quando da realizagdo do Curso de Engenharia de Sistemas na
ETE/CSE (ARAUJO, 2015), a qual converge para uma elevada taxa de bits
de dados de imagem, e buscando utilizar as tecnologias para satélites de

pequeno ou médio porte;

3) Propor uma solugéo técnica funcional a nivel de modulos, que servira para
a implementagcéo do design no software de simulagdo, de um transmissor
de dados a altas taxas que podera ser empregado em futuras missbes de

observacao da Terra do INPE.

A proposta apresentada neste trabalho inclui a escolha da topologia a ser
empregada, levando em conta a redugé&o da massa, do volume, do consumo de
energia elétrica, dos custos e dos requisitos técnicos essenciais do
transmissor: ruido de fase (que afeta diretamente a relagao sinal-ruido — SNR
no enlace de transmissao), Error Vector Magnitude — EVM: erro de fase, erro
de amplitude e erro de frequéncia do modulador digital que estdo ligados
também diretamente a topologia. Inclui também a definicdo das técnicas de
modulagdo com maiores eficiéncias em largura de banda e em poténcia de RF
recomendadas pelas normas. Esta topologia e a técnica de modulagdo devem
ser possiveis de serem implementadas para a utilizacdo em satélites de

pequeno e médio porte.

Nao sao discutidos neste trabalho consideragdes para o emprego de antenas
com altos ganhos (de feixe estreito) com controle automatico de apontamento e
de amplificadores de poténcias, como as TWTAs (que possuem maior volume
€ massa) com objetivo de aperfeicoar o calculo de enlace. Serao utilizados
valores tipicos de ganho de antenas fixas e de feixe largo moldado e nivel de
poténcia de RF de SSPA com consumo compativel com a aplicacdo, ambos os

equipamentos de catalogo (off-the-shelf).



1.3. Metodologia

Inicialmente, sdo avaliadas e comparadas as topologias e as técnicas de
modulagdo empregadas para a especificacdo e desenvolvimento de
transmissores de dados a altas taxas em banda X, observando as

recomendac¢des das normas ESA. Isto inclui analisar as que sao apresentadas:

a) na documentacdo de projeto dos DTs dos satélites CBERS-1&2,
CBERS-2B, CBERS-3 & 4 e Amazonia-1 e CBERS-4A;

b) na literatura e as mais eficientes que sdo recomendadas atualmente: i) pela
ESA através da norma ECSS (2011); e pelos padrbes internacionais CCSDS
(2009) e CCSDS (2014).

Deste estudo é determinada a topologia e a técnica de modulagao
recomendada e apropriada para serem empregadas em transmissores de
dados a altas taxas. E proposta a arquitetura da solugéo (topologia e técnica de
modulagdo) para um transmissor de dados a altas taxas em banda X para

satélites de pequeno e meédio porte.

Depois, € esbogada a topologia e a técnica de modulagéo escolhidas, com a
especificacdo do transmissor ao nivel do diagrama em blocos funcional e as

especificacdes dos equipamentos/maodulos.

Por fim, sera realizada a simulacdo da cadeia de transmissdo proposta para

demonstrar o desempenho do transmissor de dados a nivel de sistema.

A simulagéo sera realizada utilizando o Software de Analise de Sistemas de
Comunicagbes SystemVue™ Electronic System Level (ESL) da KeySight
Technologies Inc., representando a cadeia de transmissdo (codificador
+ mapeador + filtragem do sinal banda-base + modulador + amplificador

de poténcia) conforme o diagrama em blocos do Transmissor de Dados a Altas



Taxas proposto, utilizando os modelos precisos da biblioteca do software para

cada bloco.

Portanto, neste trabalho sera demonstrada uma solugdo da arquitetura
funcional de um Transmissor de Dados a altas taxas em banda X, provendo o
diagrama de blocos funcional e suas especificagdes de desempenho a nivel do

subsistema.

1.4. Estrutura dos capitulos

Capitulo 2: Apresenta os conceitos basicos necessarios para a compreensao
dos topicos do trabalho, bem como conceitos técnicos necessarios para o
entendimento dos requisitos primarios de um transmissor de dados a altas

taxas.

Capitulo 3: Apresenta a revisao da literatura sobre modulagao digital, com toda
a teoria de sinal, calculo de probabilidade de erro de bit, moduladores e
demodulagéo/recuperacdo da informacdo (sinal banda base), isto é, as
técnicas de modulacédo que sdo empregadas para a transmissao de altas taxas

de dados do satélite para a Terra.

Capitulo 4: Detalham quatro topologias de transmissores de dados a altas
taxas, as vantagens e desvantagens de cada uma, mostrando os diagramas
em blocos e a descricdo dos DTs utilizados nos programas de satélites de

observacgao da Terra do INPE.

Capitulo 5: Apresenta a escolha do DT a ser empregado e detalha a solugdo a
nivel de sistema, desde os requisitos do sistema, a arquitetura da topologia e
técnica de modulagao, descricao funcional e especificagdes do subsistema e
dos modulos.

Capitulo 6: Detalha a simulagado do DT e apresenta os resultados obtidos com

a analise dos dados e melhorias a serem realizadas.
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Capitulo 7: Apresenta as conclusdes do trabalho, bem como as sugestbes para

trabalhos futuros.
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2 CONCEITOS BASICOS

Este Capitulo apresenta alguns conceitos basicos com o intuito de uniformizar
a terminologia e conceitos utilizados, além de definicdes e conceitos técnicos
contidos nas normas que serao utilizadas (ECSS, 2011; e CCSDS, 2009 e
2014).

As definigdes basicas sao comentadas e complementadas por definicoes
adicionais. Caracteres em negrito sdo usados quando um termo é definido,
enquanto que os caracteres em italicos sdo um convite para chamar a atengao

do leitor.

2.1. Satélite de observacao da Terra

Segundo Campbell (2002) e Schowengerdt (2006), pode-se afirmar que
satélites de observagao da Terra, ou de sensoriamento remoto da Terra, séo
satélites projetados especificamente para a observacdo do planeta Terra a
partir de uma Orbita relativamente baixa (altitudes entre 500-1000 km),
destinados a usos nao militares, tais como para o levantamento de informacgdes
sobre monitoramento ambiental, meteorologia, cartografia, etc. e militares —
espionagem, etc., através de tecnologias de sensoriamento remoto com

utilizacdo de sensores passivos opticos e termais ou ativos de micro-ondas.

Para se alcangar uma cobertura quase global com estas altitudes, os satélites
Low Earth Orbit (LEO) de observacéo da Terra normalmente seguem orbitas
hélio-sincrona (EDUSPACE, 2016). Uma orbita heliossincrona € uma orbita
quase polar cuja altura e inclinagdo da orbita sdo tais que o satélite sempre
passa sobre uma mesma localizacdo a uma dada latitude ao mesmo horario
local. Deste modo, a mesma condicdo aproximada de iluminagédo solar vista

pelo satélite pode ser alcangada para as imagens dessa dada localizagao.
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De acordo com Liew (2015), os satélites de observagdo da Terra fornecem

imagens apropriadas para varios tipos de aplicagdes. Cada um dos sensores

do satélite é caracterizado pelas bandas de comprimento de onda empregadas

na aquisicdo de imagens, pela resolugdo espacial do sensor, pela area de

cobertura (largura da faixa imageada) e pela cobertura temporal (revisita), ou

seja, a frequéncia com que um mesmo local sobre a superficie da terra pode

ser visualizado pelo sistema de imageamento.

Em termos de resolugdo espacial, os sistemas (sensores) imageadores dos

satélites podem ser classificados em:

Sistemas de baixa resolugao (aprox. 1 km ou mais);
Sistemas de média resolugao (aprox. 100 m para 1 km);
Sistemas de alta resolugao (aprox. 5 m para 100 m);

Sistemas de resolugdo muito alta (very high resolution) (aprox. 5 m

para 1 m);

Sistemas de ultra-alta resolugdo (menor que 1 m).

Em termos das bandas espectrais utilizadas na aquisicao dos dados (radiagcdes

emitidas ou refletidas pela terra), os sistemas de imageamento por satélite

podem ser classificados em:

Sistemas de imageamento Optico (incluem sistemas Vvisiveis,

infravermelho préximo e infravermelho de ondas curtas e médias);
Sistemas de imageamento termal (infravermelho);

Sistemas de Radar de Abertura Sintética (SAR).

Sistemas de imageamento 6pticos e termais podem ser classificados de acordo

com o numero de bandas espectrais utilizadas, como:

Sistemas monoespectral ou pancromatico (comprimento de onda de

uma banda, "imagem em preto-e-branco" — escala de cinza);
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e Sistemas multiespectrais (varias bandas espectrais);
e Sistemas superespectrais (dezenas de bandas espectrais);
e Sistemas hiperespectrais (centenas de bandas espectrais).

Sistemas imageadores por radar de abertura sintética (SAR) podem ser
classificados de acordo com a combinacao de faixas de frequéncias e modos

de polarizagao utilizados na aquisi¢gao de dados, por exemplo:

e Frequéncia unica (banda L, ou banda S, ou banda C, ou banda X);

e Multiplas frequéncias (combinagcdo de duas ou mais faixas de

frequéncias);
e Polarizagao simples (VV, ou HH, ou HV);

e Multipla polarizagdo (combinagdo de dois ou mais modos de

polarizagao).

Logo, a demanda por imagens de satélites de observacédo da Terra com ultra-
alta resolugcao espacial acarreta um aumento da quantidade de dados a serem
transmitidos em tempo real para a estacao terrena, conforme ressalta Rao e
Pal (2009). Transmissao de dados a altas taxas representa um sério problema
de congestionamento espectral. Isto tem levado a busca de uma grande
variedade de técnicas, tais como: nova atribuicdo de faixas de frequéncias em
bandas mais altas para este tipo de transmissao (banda Ka), reutilizagao de
frequéncias (dupla polarizagdo), utilizacdo de técnicas de modulagdo com
maiores eficiéncias espectrais, e utilizagcao de técnicas de codificacao de fonte
mais eficientes, para garantir um desempenho 6timo de capacidade de
transmissao, e também o uso de cddigos corretores de erro e codificacdo de

canal.
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2.2. Coordenacgao de frequéncias

O gerenciamento do espectro de frequéncias € uma atividade importante
que facilita a utilizagdo adequada do espectro de frequéncia eletromagnético,
nao somente para as comunicagdes por satélite, mas para todas as outras
aplicagdes de telecomunicagdes sem e com fio (wireless/wired). Isto é feito
sob a coordenacgao da International Telecommunication Union - ITU, que € uma
agéncia especializada das Nagdes Unidas. A ITU tem a missdo de desenvolver
padroes e regras internacionais denominados regulamentos de ondas de radio
em uma série de conferéncias internacionais de radio. As faixas de frequéncias
alocadas pela World Administrative Radio Conference 1979 (WARC-79) para
transmissdes do espaco para a Terra de altas taxas de dados de sistemas de
observacado da Terra nas bandas S, X e Ka sdo: em banda S a largura de
banda é 90 MHz (2200-2290 MHz), em banda X a largura de banda & 375 MHz
(8025-8400 MHz) e de 1500 MHz em banda Ka (25,5-27 GHz).

Atualmente, a transmissdo de dados a altas taxas continua quase que
exclusivamente confinada a banda X, pois os sinais em banda Ka sofrem
atenuagdes mais significativas devidas a chuva se comparados a banda X.
Mas, quando as técnicas citadas anteriormente de melhoria do desempenho
espectral nao forem suficientes para a transmissao dentro da largura de banda

em 8 GHz, devera ser utilizada transmissdo em banda Ka.

2.3. Largura de banda necessaria / largura de banda ocupada

De acordo com a norma ECSS (2011), a largura de banda necessaria para
um determinado sinal a ser transmitido € a largura de banda minima para
assegurar a transmissao da informagao (dados) a taxa e qualidade requeridas

sob as condi¢des especificadas.
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Esta largura de banda deve ser inferior a maxima permitida, de 375 MHz em
banda X, por exemplo, e & obtida considerando a taxa de dados a ser

transmitida (bps = bits/seg) e a eficiéncia de modulagéo (bits/seg/Hz).

Utilizando-se uma modulacédo digital Offset-QPSK com filtragem (OQPSK
Filtrada), e o filtro com um decaimento (roll-off) = 0,5, por exemplo, a eficiéncia
de modulagéao real fica em torno de 1,48 bits/seg/Hz (ECSS, 2011). Utilizando
uma codificacdo para corregao de erros do tipo Reed Solomon de 239/255, a
eficiéncia passa para 1,39 bits/seg/Hz. Com isto, para uma taxa de dados de
450 Mbps (proposicédo para o satélite CBERS-4A), a largura de banda
necessaria para a transmissdo sera de aproximadamente 324,1 MHz, que é

possivel na banda X.

A largura de banda ocupada ¢ a largura de uma faixa de frequéncias tal que,
abaixo do limite inferior e acima do limite superior da faixa, a poténcia média
emitida de cada lado é igual a uma porcentagem especifica da potencia média
total de um dado sinal, (em geral = 0,5%). Ou seja, é a largura de banda que

contém 99% da poténcia do sinal modulado a ser transmitido.

Em sistemas de transmissao via satélite considera-se a largura de banda
necessaria como sendo igual a largura de banda ocupada (ECSS, 2011),

passando a ser denominada como BW.

2.4. Taxa de dados / taxa de bits

A taxa de dados de um subsistema Transmissor de Dados a Altas Taxas de
um satélite é especificada em termos da taxa de bits (Ry) na sua entrada,

como referenciado em Roddy (2006).

1bit
R, = o (bps)
b
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T = duragéo do bit (s)

Um DT opera normalmente com taxas de bits entre alguns Mbps até ~ 2 Gbps.
Neste trabalho sdo consideradas (definidas) como taxas de dados ultra-altas,

as taxas maiores ou iguais a 450 Mbps.

2.5. Enlace de descida espago-Terra

No calculo do enlace de descida do satélite, serdo determinados os
parametros de onde sairdo todos os requisitos primarios para o DT a ser
especificado. (GARVEY, 2013).

Utilizando as recomendacgdes constantes em ITU (2002), o objetivo final de um
calculo de enlace (link budget) € a determinacao dos requisitos técnicos para o
projeto do sistema, incluindo o DT, necessarios para o sinal a ser transmitido
(tipo de modulagéo, poténcia de RF necessaria do amplificador de saida do TX,
codificagdo de corregdo de erro, filtragem, etc.), através dos paréametros

obtidos: G/T, EIRP, temperatura equivalente de ruido, etc.

Destes paréametros serdo determinados, entdo, os equipamentos e suas
especificagdes técnicas, necessarios para o sistema de comunicagdo (do
satélite e da estagdo terrena): tipo e dimensdo das antenas, poténcia dos

amplificadores, codificadores, moduladores, demoduladores, etc.

Inicialmente o calculo parte da relagéo sinal-ruido C/No (poténcia da portadora
sobre a densidade espectral de poténcia de ruido, em dB) minima necessaria
na entrada do receptor para uma dada probabilidade de erro de bit (= taxa de
erro de bit — BER) requerida para a determinada aplicagdo em comunicagao
digital, levando-se em conta as perdas intrinsecas do front-end do receptor e as

perdas de demodulagéo.
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Porém para sinais digitais, partindo-se do calculo da C/No, em seguida devera
ser obtido a relacdo Energia de Bit/Densidade Espectral de Poténcia de Ruido —

En/No.

Como sera visto no Capitulo 3 em detalhes, para cada valor de BER
especificado, sera calculado o Epn/No requerido para cada esquema de
modulagao. A experiéncia mostra que, para sistemas digitais de transmissao de
dados de sensoriamento remoto, o valor 6timo do BER onde os dados de
imagem nao estdo comprimidos é especificado como sendo menor ou igual a
107%; e 1077 para dados em que foram utilizadas técnicas de compresséo de

baixas perdas.

O nivel do sinal da portadora recebido na entrada do receptor da estacao

terrena é dado por:
Ca =Ds " st * Ger/la (W) (2.1)
onde:
Cd € a poténcia da portadora;
ps a poténcia de saida do transmissor de dados do satélite;

Ost 0 ganho da antena de transmissao do satélite na direcdo da estagao

terrena;
Jer 0 ganho da antena de recepgéao da estagao terrena;

l; a perda em espaco livre no enlace de descida;

Ps Gst = (eirp)s

que é a poténcia equivalente isotropicamente radiada do satélite em direcéo a

estacgao terrena de recepcédo. Entdo:
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cq = (eirp)s 'ger/ld W) (2.2)

Portanto, se dividirmos ambos os lados da equag&o acima por no (densidade

espectral de poténcia de ruido), tem-se:

(c/ny) ;= (€irp)s - ger/(la - kTq) (W/Hz) (2.3)
sendo kTq =no
onde:

Tq € a temperatura equivalente de ruido de enlace de descida na
estacgao terrena

(K);
k a constante de Boltzmann = 1,38064852 x 10722 m? kg s? K1

Como:
9er/Ta = (g/T)e
(g/T). definida como figura de mérito da estacao terrena em K1
w (c/ny), = (eirp)s (g/T)e/lg k™ (W/Hz) (24)

E ls pode ser calculada utilizando a expressao abaixo (PRITCHARD ET AL.,
1993):

l; = ( )2 2.5
d ac ( . )
onde:

Ac € o comprimento de onda na frequéncia de operacéo (fc):

PR 3x10%8m/s
A f. Hz
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d a distancia real entre a antena de recepc¢ao da estacao terrena e o

satélite, dada por (para satélite de 6rbita LEO):

d =+/(R, + h)2 — (R, cos )2 — R, sin 6 (2.6)
onde:
Re é o raio médio da terra = 6371 km;
h a altura do satélite no nadir (90° de elevacgao);
6 o angulo de elevagéo da antena de recepgao.
A formula 2.4 é frequentemente expressa em decibéis:
(C/No)d = (EIRP); + (G/T), — Ly + 228,6 (dBm/Hz) (2.7)
Como, para sinais digitais, tem-se que calcular (En/No)d, € usada a relagao:

ep/n, =c/ngxX1/R, (2.8)
Entdo, (C/N,), = (E»/N,), + 10log R, (2.9)

onde Ry é a taxa de bits de dados na transmisséo, e o Euw/No requerido para o
sistema de transmissao depende do tipo de modulagdo que sera empregada.
Normalmente, ainda, se utiliza uma margem no enlace de descida,
recomendada em ECSS (2011), de no minimo 3 dB:

(Ev/N,), = (Ep /No)req + MARGEM = (E, /No)m +3dB (2.10)
Assim, chega-se a equacao final:

(Eb/NO)req = (EIRP); + (G/T), — Ly — L, — 10log R, — 3 + 228,6 (2.11)
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Pode ser verificado, na equagao final acima, que foi incluido o termo Lo
referente a soma de todas as outras perdas, além do espaco livre, que deve
ser considerado no calculo do enlace, a saber: perda atmosférica (gases,
atomos livres e vapor d'agua da atmosfera terrestre), atenuagdo devida a
chuva, perda por polarizagdo (descasamento entre a polarizagdo da antena
receptora e a onda recebida) e perda por desapontamento das antenas (de
transmissao e recepgao). Perdas entre o amplificador de poténcia do
transmissor e a antena devem entrar no calculo final do EIRP, bem como as
perdas entre a antena receptora e o receptor (perdas 6hmicas, temperatura
equivalente de ruido do receptor e temperatura de ruido da antena) devem ser
consideradas no dimensionamento do G/T da estagcao de recepcgao. No final,
ainda devera ser considerada a perda de implementagcdo na demodulagéo,
valor este que normalmente ¢é fornecido pelo fabricante do

receptor/demodulador.
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3 REVISAO DA LITERATURA SOBRE MODULAGAO DIGITAL

Uma portadora (sinal) senoidal pode ser modulada por um sinal digital (sinal
modulante) através da modulagao (variagdo) de um ou mais dos seus trés
parametros fundamentais: amplitude, frequéncia e fase (AGILENT, 1997,
XIONG, 2006, FRENZEL, 2012). Portanto, ha trés tipos basicos de modulagao
em comunicagdes digitais: modulagdo por chaveamento de amplitude
(Amplitude Shift Keying — ASK), modulagédo por chaveamento de frequéncia
(Frequency Shift Keying — FSK) e modulag¢édo por chaveamento de fase (Phase
Shift Keying — PSK). Ha muitas variagdbes e combinacdes destas técnicas,
como a Quadrature Amplitude Modulation (QAM) e a Amplitude and Phase
Shift Keying (APSK), nas quais a modulacéo é realizada através da variacéo da

fase e da amplitude do sinal simultaneamente.

Podemos classificar os tipos de modulagao digital em duas grandes categorias:
com envelope constante (também nominada de envoltéria constante), como as
FSK / PSK / CPM (Continuous Phase Modulation) e de envelope n&o
constante, como as ASK / QAM / APSK. A classe com envelope constante é
geralmente considerada como a mais adequada para as comunicagdes por
satélite, porque minimiza os efeitos da amplificacdo n&o linear dos
amplificadores de alta poténcia na saida do transmissor. Contudo, o esquema
FSK genérico desta classe € normalmente considerado inadequado para
aplicagéo em satélite, uma vez que tem uma eficiéncia muito baixa de largura
de banda em comparagao com a modulagdo PSK. Mas, dependendo ainda do
tipo de aplicagao, onde a taxa de dados requer eficiéncia de banda maior que
as conseguidas com esquemas do tipo OQPSK Filtrada ou 8PSK, modulagbes
QAM e MAPSK (M-ary APSK) devem ser consideradas.

Em um sistema de comunicagao, a poténcia transmitida e a largura de banda
do canal sdo os dois recursos de comunicagao primarios € que devem ser

utilizados da forma mais eficiente possivel. Portanto, a maioria dos canais de
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comunicagao pode ser classificada como canal limitado em poténcia e/ou de
largura de banda limitada. (RODDY, 2006). Em canais limitados em poténcia,
esquemas que requerem um menor Ep/No para certa taxa de erro de bit ou
estruturas de codificagdo sdo geralmente selecionados para economizar
poténcia em detrimento da largura de banda, enquanto que em canais com
largura de banda limitada surge a necessidade do emprego de esquemas de
modulagao espectralmente mais eficientes para se alcangar larguras de banda
menores. O objetivo principal da modulagao espectralmente mais eficiente é
maximizar a eficiéncia da largura de banda, definida como a relagdo da taxa de
dados de canal pela largura de banda (em bits/seg/Hz). O objetivo secundario
de tais esquemas ¢é alcancar esta eficiéncia de largura de banda com um

consumo minimo de poténcia de RF.

Os sistemas de comunicacdo, operando em canais nao lineares, com
amplificadores de poténcia operando na saturacdo ou préximo dela para
melhor eficiéncia de poténcia, requerem um recurso adicional, ou seja, o sinal
modulado deve ser preferencialmente de envelope constante, isto € sem
variagdo de amplitude (como o sinal modulado PSK da Figura 3.1). O emprego
de modulagao digital, devido a sua vantagem associada inerente de requerer
menos energia de bit para alcancar a taxa de erro de bit (BER) necessaria se
comparada aos esquemas de modulagdo analdgicos, sdao adotados para a

transmissao de dados em particular nos sistemas de comunicagao no espago.

A modulagcédo QPSK, como € um tipo de modulagdo com boas vantagens em
termos de poténcia e eficiéncia de largura de banda, é geralmente a mais
empregada para a transmissao de dados a altas taxas de bits em banda X de

satélites de observacio da Terra.

De modo mais geral, os esquemas de modulagdo de sinais M-arios podem ser
utilizados. Modulagdo MPSK (M-ary PSK) tem melhor eficiéncia de largura de
banda que MFSK (M-ary FSK) que, por sua vez, tem melhor eficiéncia de

poténcia.
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Figura 3.1 - Modulagao (PSK) de envelope constante.

Na Secao 3.1 sera demonstrada a teoria matematica dos tipos de modulagao
digital empregados em comunicagbes por satélite: os modelos matematicos
dos sinais modulados, moduladores e demoduladores utilizados para cada
esquema de modulagdo, bem como o calculo da densidade espectral de
poténcia (Power Spectral Density) e a probabilidade de erro de bit (P») ou taxa
de erro de bit (BER) em funcdo da relacdo En/No. O enfoque sera dado

somente para a modulagao digital com envelope constante.

3.1. Modulagao PSK (Phase Shift Keing)

Modulagao por chaveamento de fase, como mencionado por Xiong (2006), é a
mais importante classe de esquemas de modulagdo digital amplamente

utilizada na comunicagao por satélite.

Na Secado 3.1.1 e nas seguintes, serdo apresentados todos os esquemas de
modulagdo PSK que foram empregados nos transmissores de dados em banda
X dos satélites que tiveram a participagdo da Divisao de Eletrdnica
Aeroespacial (DEA) do INPE. A modelagem matematica do sinal, sua
densidade espectral de poténcia, diagramas em blocos e funcionamento do
modulador e demodulador, calculo da densidade espectral de poténcia e

desempenho em fungao da taxa de erro de bit no receptor estdo considerados.
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Seréao estabelecidos também os esquemas de modulagao recomendados pelas
normas ECSS e CCSDS para serem aplicados em novos projetos de
transmissores para satélites de observacao da Terra, além da apresentacao da
teoria destas modulacbes para o entendimento de todos os parametros
necessarios no dimensionamento de um transmissor de dados no que se refere

a escolha do tipo de modulagao a ser empregada.

Primeiramente é apresentado o BPSK coerente e sua contraparte néo
coerente, o BPSK Diferencial (DBPSK).

3.1.1. Modulagao BPSK

Este esquema de modulacado foi aplicado nos transmissores de dados dos

satélites CBERS-1&2, no transmissor de dados da camera IRS.

No caso binario da modulagdo PSK, o sinal da portadora modulada é

representado por dois sinais com duas fases distintas: 0 e 7. Os sinais séo:

s;(t) = Acos2nf,t, 0<t<T, para o bit 1

S,(t) = —Acos2nf,t, 0<t<T, paraobit0 (3.1)

onde t é o tempo onde esta sendo definido o bit e T o periodo de duragao do bit

e fc, a frequéncia da portadora de RF.

Estes sinais sdo escolhidos pela razdo de terem um coeficiente de correlagao
de -1, o que leva a probabilidade de erro minima para um mesmo En/No, como

veremos adiante. Estes dois sinais tém a mesma frequéncia e energia.

Todos os sinais PSK podem ser representados graficamente por uma
constelagdo de sinais em um sistema de coordenadas cartesianas
bidimensional, ¢1(t)#(t), onde estdo representadas as fases de cada estado do

sinal, com:
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¢, (t) = \/;cosbrfct, 0<t<T (3.2)

¢, (t) = —\/%sinanCt, 0<t<T (3.3)

sendo seus eixos horizontal e vertical, respectivamente. Note que foi
deliberadamente adicionado um sinal negativo em ¢(t), de modo que a
expressado do sinal PSK sera uma soma em vez de uma diferenga (ver eq.
(3.14)). Muitos outros sinais, especialmente sinais MPSK, bem como os QAM,

também podem ser representados da mesma forma.

Portanto, a constelacado do sinal BPSK é apresentada na Figura 3.2, onde si(t)
e s2(t) sdo representados por dois pontos sobre o eixo horizontal, onde a

energia do bit é dada por:

A forma de onda de um sinal BPSK gerado pelo modulador da Figura 3.4 para
um trem de dados {10110} é mostrada na Figura 3.3. A forma de onda tem um
envelope constante como acontece para sinais FSK, mas sua frequéncia
permanece constante. Em geral, a fase nao é continua nas transi¢cées dos bits.
Se fe=m-Rp=m/T, onde m € um numero inteiro, Ry, é a taxa de bits de dados, e o
periodo T é sincrono com a portadora, entdo a fase inicial nas transicbes dos
bits sera 0 ou 1 (Figura 3.3 (a)), correspondendo ao bit 1 ou 0 do dado. No
entanto, se fc ndo for um numero multiplo inteiro de Ry, a fase inicial na

transicdo de um bit ndo sera nem 0 nem 17 (Figura 3.3 (b)).
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Figura 3.2 - Constelagdo do sinal BPSK.

Em outras palavras, os sinais modulados ndao sao os indicados em eq. (3.1).
Sera demonstrado no ponto sobre demodulagao que essa condi¢cdo fc=m-Ry é
necessaria para garantir a minima probabilidade de erro de bit. No entanto, se
fc>>Ry, esta condigdo pode ser relaxada e a degradagdo do desempenho de

BER resultante € insignificante.

O modulador, que gera o sinal BPSK é bastante simples (Figura 3.4 (a)).
Primeiro, um trem de dados bipolar a(t) é formado a partir do trem de dados
binarios:

oo

a(t) = Z a,p(t — kT) (3.4)

k=—o0

onde ax &+1,-1}, p(t) € um pulso retangular com amplitude unitaria definido em
[0, T]. Em seguida, a(t) € multiplicado por uma portadora senoidal Acos2rrfct. O

resultado é o sinal BPSK:
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Figura 3.3 - Formas de onda BPSK (a, b).

s(t) = Aa(t)cos2nf,t, (3.5)
Note que o periodo do bit ndo € necessariamente sincrono com a portadora.

O demodulador BPSK coerente cai na classe de detectores coerentes para
sinais binarios. O detector coerente poderia ser da forma de um filtro de
correlagao ou filtro casado. O sinal de referéncia do correlator € o sinal de
diferenca (sd(t) = 2Acos2mfct). Na Figura 3.4 (b) tem-se o receptor coerente
utilizando um correlator onde o sinal de referéncia é o sinal de diferengca com
reducdo de escala. O sinal de referéncia deve estar sincronizado com o sinal
recebido em frequéncia e em fase. Isto é gerado pelo circuito de recuperagéo
de portadora (CR). A utilizagdo de um filtro casado, em vez de um dispositivo
de correlacdo nao é recomendada em passa-faixa uma vez que um filtro com
h(t) = cos2mi.(T-t) & dificil de ser implementado, onde h(t) é a funcdo de

transferéncia do filtro.

Na auséncia de ruido, fazendo A=1, tem-se na saida do dispositivo de

correlacdo em t = (k+1)T:
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r(t) —e fk(TJr) dt I o — e
0
cos 2w f.t
» CR
b)

Figura 3.4 - Modulador BPSK (a) e o demodulador BPSK coerente (b).

(k+1)T
f r(t)cos2nf tdt
KT

(k+1)T
= ] axcos?2mf, tdt
KT

1 (k+1)T
= E,f ax(1 + cos4nf t)dt
KT

T a
=7k + W’}c [sindnf,(k + 1)T — sindnf,kT]
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Se fc=mRp, 0 segundo termo sera zero; assim o sinal original a(t) é
perfeitamente recuperado (na auséncia de ruido). Se f.mRy, 0 segundo termo
ndo sera zero. No entanto, uma vez que fc>>Rp, 0 segundo termo é muito
menor do que o primeiro termo, de modo que o seu efeito pode ser

desprezado.

A probabilidade de erro de bit, Py, pode ser derivada a partir da férmula para
sinais binarios gerais da teoria da detecgdo de sinais binarios, exposta em

Xiong (2006), e resumida no Apéndice B. Tem-se:

Ey + E; — 2p124/ ELE;
P,=0Q

2N,

Para BPSK p:2=—1 (dois sinais antipodais) e E£1=E2=Ep, assim:

2E
P, =0Q ’N_Ob , (BPSK coerente) (3.6)

Um exempilo tipico é que, para um En/No=10,5dB, tem-se P,=10°6. A Figura 3.5
mostra a curva de P» do BPSK. As curvas para BFSK coerente e nao coerente

também sdo mostradas na figura para comparacao. O calculo de P, para BFSK

coerente leva a expressédo P, =Q< %) que é 3dB superior ao BPSK
0

coerente. Independentemente, BPSK coerente requer que o sinal de referéncia
no receptor seja sincronizado em fase e em frequéncia com o sinal recebido.
Isto sera visto na Secao 3.1.10. Deteccdo nao coerente de sinal BPSK é
também possivel. Isto é realizado sob a forma de BPSK diferencial que sera

discutido na Secéo 3.1.2.

Nesse momento, sera demonstrado como se deve calcular a densidade
espectral de poténcia (PSD) do sinal BPSK. Basta que se determine a
densidade espectral de poténcia do pulso formatado de banda-base. Da
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literatura referente ao calculo de PSD de sinais digitais, obtém-se que a PSD
de uma forma de onda digital binaria, bipolar, equiprovavel, estacionaria e nao
correlacionada é igual a densidade espectral de energia do pulso dividido pela

duracao do simbolo.

1 T |
01 - . Noncoherent BFSK
] ~. ..-"'. /

0.01 | =

1073 -
Coherent BFSK A
107* |- L

10_5 — "\ =
Coherent BPSK
107° =
1077

10°8 | I
0 5 10

Ep,/No (dB)
Figura 3.5 - P, do BPSK em comparagao com a da BFSK.

O pulso basico do BPSK é tdo somente um pulso retangular:

A, 0<t<T
p(t) = {O, caso contrario

(3.7)
Sua transformada de Fourier é:

sinmfT
nfT

G(f) = AT e~ J2mIT/2

Assim, a PSD do sinal BPSK em banda-base sera:

GO
T

= A’T

(3.8)

() (sin T[fT)Z

nfT
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. sinx . . .
cuja curva tem o tem o formato de —— =sincx e esta representada na Figura

3.6. A partir da figura é possivel ver que a largura de banda entre nulos (Bnui) é:

2
Bpun = = 2Ry,

considerando que a PSD na frequéncia da portadora tem bandas laterais

duplas em torno de f..

(@)

Pop (b)
-10f = (b)

2BT

Figura 3.6 - Densidade Espectral de Poténcia (PSD): (a) Logaritmica e (b) Poténcia
fora da banda em dB.

A Figura 3.6 (b) mostra a curva de poténcia fora da banda, e é definida pela
expressao a seguir. A partir desta curva, pode-se estimar que Bgo%=1,7Rp
(correspondente a -10dB no ponto da curva). Também pode ser obtido
B99%=20Rp.

I2 ws(Hdf

Pyy(B)=1-S2 "2
() [2 wi(f)df
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3.1.2. BPSK diferencial

A técnica de codificagado e decodificagao diferencial de sinais pode ser utilizada
diretamente nos dados binarios de banda-base e nos esquemas de modulacéo
em banda-passante, como o PSK. Denotamos BPSK codificado
diferencialmente como DEBPSK. A Figura 3.7 (a) é o modulador DEBPSK. O
sinal DEBPSK pode ser demodulado coerentemente ou demodulado
diferencialmente. Indicamos o esquema de modulagdo que usa a codificacéo

diferencial e a demodulacgao diferencial como DBPSK.

O DBPSK né&o necessita de um sinal de referéncia coerente. A Figura 3.7 (b) é
um demodulador diferencial simples, mas sub-6timo, o qual utiliza o simbolo
anterior como a referéncia para demodular o préximo simbolo. O filtro passa-
faixa de entrada reduz a energia de ruido, mas conserva a fase do sinal. O
integrador pode ser substituido por um filtro passa baixa (LPF — Low Pass

Filter). Na saida do integrador, tem-se o sinal [, dado por:

(k+1)T
l= j r(t)r(t —T)dt
KT

Na auséncia de ruido e outras degradagdes no canal:

Ep, se s (t) = si_1(t)

(k+1)T
L= jk S(t)se-1 ()dt = {—Eb,se Si(t) = —sp_1(t)

T

onde r(t) é o sinal recebido ja convertido para a Fl do demodulador, s«(t) e sk-1(t)
sdo os simbolos atual e anterior e k € inteiro e €{-o, +o, }. A saida do
integrador é positiva se o sinal atual € o mesmo que o anterior; de forma
inversa, a saida é negativa. Isto €, dizemos que o demodulador toma decisées

com base na diferenga entre os dois sinais. Assim, os dados de informagao
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devem ser codificados como a diferenca entre sinais adjacentes, que é

exatamente o que a codificacdo diferencial faz. A Tabela 3.1 mostra um

exemplo de codificagdo diferencial, onde um bit de referéncia 1, arbitrario, é

escolhido.

A regra de codificagao é:

dy = ay D dy_4

Inversamente, podemos recuperar ax partir de dx usando:

ay = dy D dy_4

Se dk e dk-1 forem iguais, entdo eles irdo representar um 1 de ax. Se dk e dk-1

sdo diferentes, eles irdo representar um 0 de ak. Isto pode ser verificado

comparando as sequéncias {d«} e {ax} na Tabela 3.1. A sequéncia {d} &

modulada...
Polar NRZ
Binary data {ay} Logic {d} Level d(t) Ad(t)cos2mft
—_— -
(0.1) device (0,1) Generator (-1,+1)
? Acos2aft
et Delay _ dy
T -
(a)
(k+10T 1 0oui
U BPF > f dt > EENELLN
kT J 0
Delay Ref.

(b)

Figura 3.7 - Modulador DEBPSK (a), e o demodulador DBPSK (b).
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...em uma portadora como tendo fase 0 ou 7. Na auséncia de ruido ou outra
imperfeicdo no canal, a saida ax do demodulador é idéntica a sequéncia de

mensagem.

Este receptor acima é do tipo sub-6timo, pois o sinal de referéncia é o simbolo
precedente que € ruidoso. A demodulagdo nao coerente O6tima, ou
diferencialmente coerente do sinal DEBPSK é apresentada a seguir. Como
discutido acima, o bit de mensagem é representado por dois simbolos
modulados. Se o bit transmitido € 1, os dois simbolos sdo os mesmos.
Portanto, podemos definir um sinal com uma duragdo de 2T da seguinte forma

para representar o binario 1:

_ (Acos2nf.t, 0<t<T o
= {A cos 2mft, T<t<2T P4 binario 1

Tabela 3.1 - Exemplo da codificacao diferencial.

Modulation ref.

Message ax 1101117000 (1]1
Encodingd, =a, @dy_, | 1 |1]0]0]0

Signal Phase ¢ 0O |0|lxn|n|n|O0O|x|0|0]|O
Demodulation

El_sz_lb :H)Tsk(t)sk_1(t)dt 1111 ]-1]-1|-1]1]1
Demodulation output ax 1101|1000 (1]1

Se o bit transmitido € 0, os dois simbolos sdo diferentes. Assim podemos

definir:

A 2nf.qt, 0<t<T o
& = { cos 21fe para binario 0

—Acos 2rf.t, T<t<?2T

Notar que no trem de dados do sinal modulado, os simbolos 2T estéo
sobrepostos por T segundos.
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Se for desejada uma demodulacdo ndo-coerente 6tima, o receptor DBPSK
pode ser implementado por um modelo simples que é possivel devido a uma
propriedade especial dos sinais. Este modelo mais simples evita a necessidade
de utilizagdo de filtros FIR (Finite Impulse Response) quadrados ou filtros
casados. Obtemos este receptor a partir da expressao abaixo para a estatistica
suficiente (na detecgao de sinais de fases conhecidas). Assumindo que o sinal

recebido é r(t), a estatistica suficiente para ¢i1(t) sera:

2 = (f()ZTr(t)él(t)(;lt)2 + <f02Tr(t)<f1 (tg) dt>2

2T 2 2T 2
= (f r(t)Acos2nf.t dt) + (f r(t)Asin 2nf.t dt)
0 0

= (wo + w1)? + (2o + 21)?

onde:

T
Wo éj r(t)Acos 2nf tdt
0
2T
w; éf r(t)Acos 2nf tdt
T
T
Z éf r(t)Asin 2nf,t dt
0

2T
Z; éf r(t)Asin 2nf tdt
T

Da mesma forma, a estatistica suficiente para &(t) sera:
13 = (wo —wy)? + (29 — 21)?

A regra de decisao é:
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Substituindo as expressbes para l?e [5 na expressdo acima e cancelando

termos semelhantes, obtém-se:

1
o WiWq + Z1Z020
0

Para o k-ésimo periodo de simbolo, esta regra sera:

1
X & WWy_q + 22,120 (3.9

0
Esta regra pode ser implementada pelo receptor mostrado na Figura 3.8. Os
sinais de referéncia sao gerados localmente uma vez que a sincronizagao de
fase entre r(t) e os sinais de referéncia nao é necessaria. No entanto, a
frequéncia dos sinais de referéncia deve ser a mesma que a do sinal recebido.
Isto pode ser alcangado e mantido através da utilizacdo de osciladores
estaveis, tais como osciladores a cristal controlados (Temperature
Compensated Crystal Oscillator - TCXO), no transmissor e receptor. No
entanto, no caso de haver deslocamento Doppler na frequéncia da portadora,
como ocorre em comunicacdbes moveis, a sincronizagdo de frequéncia é
necessaria para manter a mesma frequéncia. Neste caso, o oscilador local
deve ser sincronizado em frequéncia com o sinal recebido. A amplitude A dos
sinais de referéncia é definida como sendo 1 na Figura 3.8. De fato, A poderia
ter qualquer valor desde que o seu valor nao afetasse a regra de decisdo em
(3.9). Os correlatores produzem wk e zx. O xk € calculado pelos circuitos de

atraso e multiplicacédo ou pelos decodificadores diferenciais.

No calculo da probabilidade de erro do demodulador 6timo, dois simbolos

DBPSK serao ortogonais em [0, 2T] desde que:
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2T

2T T
f & (D& (t)dt =f (A cos 2nf.t)%dt — f (A cos 2nf.t)?dt = 0
0 0 T

Ou seja, DBPSK & um caso especial de modulagdo ortogonal n&o-coerente
com Ts=2T e Es=2Ep. Portanto, usando o resultado do Apéndice B (B.56) de
XIONG (2006), temos a probabilidade de erro de bit como:

1
P, = Ee—Eb/No, (DBPSK 6timo) (3.10)

Note que o demodulador da Figura 3.8 n&o requer sincronizagao de fase entre
os sinais de referéncia e o sinal recebido. Mas ele demanda que a frequéncia
de referéncia seja a mesma que a do sinal recebido. Portanto, o receptor sub-
otimo da Figura 3.7 (b) é mais pratico, e € de fato o tipo de receptor DBPSK
habitualmente utilizado. O seu desempenho referente a erros é ligeiramente

inferior ao real expresso pela expresséao (3.10).

(k+1)T W,
- f dt >
| kT
4 cos2mf.t
Delay
Wit
" Xl g ___|Oou,
. -t LO 0
+

2 Z.
sin2muf.t T !
(k+1)T
f dt >
kT Z,

Figura 3.8 - Demodulador 6timo para DBPSK.

O desempenho do receptor sub-6timo real € dado por Park (1978). Este mostra
que, se um filtro de FI (frequéncia intermediaria) de banda estreita W for
colocado antes do correlator da Figura 3.6 (b), a probabilidade de erro de bit

sera:
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1
p, = Ee-o,76Eb/No , para W = 0,5/T

Oou:
1
P, = Ee—O,8Eb/No ) para W =0,57/T

as quais equivalem a perdas de 1,2 dB e 1 dB, respectivamente, em relagéo ao

otimo.

Se um filtro de FI de banda larga for usado, entao:

E
P, = Q /N—I; , paraW > 1/T

1 ,
~—————e F/No paraW < 1/T, (DBPSK sub — 4timo)

2Vn\Ey /Ny
Valores tipicos de W sédo da ordem de 1,5/T. Se W é muito grande ou muito
pequeno a expressao acima nao é verdadeira. O Py, para um receptor sub-
otimo de banda larga € de cerca de 2 dB pior que o 6timo para altos SNR. A
largura de banda deveria ser escolhida em 0,57/T para o melhor desempenho.

Curvas de Py do DBPSK s&o mostradas na Figura 3.9.

Um sinal BPSK codificado diferencialmente também pode ser demodulado de
forma coerente (denominado como DEBPSK). A codificagao diferencial € usada
com a finalidade de eliminar a ambiguidade de fase no circuito de recuperacao
de portadora para PSK coerente. A denominagdo DEBPSK nao tem o mesmo
significado do DBPSK. DBPSK refere-se ao esquema de codificagédo diferencial

e demodulagao diferencialmente coerente como ja foi visto anteriormente.
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No caso do DEBPSK, a taxa de erro de bit da sequéncia decodificada final {&x},

Pb, esta relacionada com a taxa de erro de bit da sequéncia codificada

demodulada {dk}, Pb.d4, por:
Pb == ZPb'd(l - Pb,d) (311)

Substituindo Py,d como em(3.6) na expresséo acima, tem-se:

2F ,ZE
P, =20 N—” 1-Q N—” , (DEBPSK) (3.12)
0 0

para um PSK codificado diferencialmente detectado coerentemente. Para...

1 | |
- Suboptimum
-
0,1 S ( DBPSK =
001 <o\ Optimum DBPSK |
1-1073 = " =
Coherent ‘-\
1-107* |- DEBPSK —
Po
1-1075 | -
1-107°% | Coherent BPSK \ ]
1-1077 = ' \ -
1-1078 I . \
0 5 10 15

En/No

Figura 3.9 - P, do BPSK diferencial em comparagédo com o esquema BPSK coerente.

40



...altos SNR, esta sera cerca de duas vezes a do BPSK coerente sem

codificacao diferencial.

Em relagdo a densidade espectral de poténcia do BPSK codificado
diferencialmente, como a diferenca entre o BPSK codificado diferencialmente e
o BPSK é a codificagcdo diferencial, que sempre produz uma sequéncia de
dados equiprovaveis assintoticamente, a PSD de um BPSK codificado
diferencialmente sera a mesma que a do BPSK se este for assumido ser
equiprovavel. A PSD é mostrada na Figura 3.6. Contudo, deve ser salientado
que, se a sequéncia de dados do BPSK nao for equiprovavel, a PSD né&o sera
aquela da Figura 3.6, mas a PSD do PSK codificado diferencialmente segue o

grafico da Figura 3.6.

3.1.3. PSK M-ério

O fundamento por tras do MPSK é incrementar a eficiéncia de largura de banda
dos esquemas de modulacdo PSK. Em BPSK, um bit de dado é representado
por um simbolo. Em MPSK, n =log>M bits de dados s&o representados por um
simbolo, onde M = numero de fases. Assim, a eficiéncia da largura de banda é
aumentada em n vezes. Entre todos os esquemas MPSK, o QPSK ¢é o
esquema mais frequentemente utilizado, uma vez que nao sofre degradacao de
BER enquanto a eficiéncia de largura de banda é o dobro se comparado com o
BPSK. Os outros esquemas MPSK aumentam a eficiéncia de largura de banda

em detrimento do desempenho de BER.
O conjunto de sinais PSK M-ario é definido como:
si(t) =AcosQ2nf,t+6,) , 0<t<T, i=12,..,M (3.13)
onde:
2i—Dm
g - @i=1)

‘ M
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A frequéncia da portadora é escolhida como um multiplo inteiro da taxa de
simbolos, por conseguinte em qualquer intervalo de simbolos a fase inicial do
sinal € também uma das M fases. Normalmente, M é escolhido como poténcia
de 2 (ou seja, M =2",n =logz2M). Portanto, o trem de dados binarios é dividido
em multiplos de n. Cada um deles € representado por um simbolo com uma

fase inicial particular.

A expressao anterior pode ser reescrita como:
s;(t) = Acos 6; cos(2nf.t) — Asin 6; sin(2mf.t)

= 5i1$1(t) + ;22 (0) (3.14)

onde #i(t) e ¢ (t) sdo fungbes de bases ortonormais (ver egs. (3.2) e (3.3)), e:

T
Sy = f s;()p1(t)dt = VE cos 6;
0

T
Sip = j s; ()P, (t)dt = VE sin6;
0
onde:

E—1A2T
2

€ a energia do simbolo do sinal. A fase esta relacionada com sj1 e sz através
de:

A constelacdo do sinal MPSK ¢, portanto, bidimensional. Cada sinal sit) é
representado por um ponto (si1, Si2) nas coordenadas cartesianas ortogonais

#(t) e ¢(t). As coordenadas polares do sinal sdo (VE,B), isto é, a sua
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magnitude é VE e o seu angulo em relagéo ao eixo horizontal é 6. Os pontos

do sinal sdo igualmente espacados em um circulo de raio VE centrado na
origem. O mapeamento dos bits do sinal pode ser efetuado arbitrariamente,
desde que seja o0 mapeamento um-pra-um. No entanto, um método
denominado codificacdo Gray é normalmente empregado na alocagao do sinal
em MPSK. A codificagdo Gray faz a alocagdo de multiplos de n bits somente
com uma diferenga de um bit para dois sinais adjacentes na constelagdo.
Quando ocorre um erro de simbolo M-ario, € mais provavel que o sinal
detectado seja o sinal adjacente na constelagdo, portanto, apenas um dos n
bits de entrada estara errado. A Figura 3.10 mostra a constelagdo de 8PSK,

onde a codificagdo Gray é utilizada para a alocagao de bits.

Devem ser observados que BPSK e QPSK sao casos especiais de MPSK com

M=2 e 4, respectivamente.

A P20
010 ...-d-... 110 r
3 . .
. S3 82 ... \
2_” Z
. o M
011e E o111
..84 ’ 1..
0 Dy
001* Ss Ss* 101
. Sg S,
., e
000 "1 7100

Figura 3.10 - Constelagdo 8PSK com alocagao de bits por codificagao Gray.
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Em todo o eixo de tempo, podemos escrever o sinal MPSK como:

s(t) = s1(t) cos(2mf,t) — s,(t) sin(2f,t), —oco<t< ™ (3.15)
onde
s;(t) =4 cos(0,) p(t — kT) (3.16)
k=z—oo *
s,(t)=A sin(6y) p(t — kT) (3.17)
2 kzz_m "

onde 6« é uma das M fases determinadas pela entrada binaria multipla de n, e
p(t) € um pulso retangular com amplitude unitaria definida em [0, T]. A
expressao (3.15) determina que a frequéncia da portadora seja um numero
inteiro multiplo do periodo do simbolo de modo que a fase inicial do sinal em

qualquer periodo de simbolo seja 6.

Uma vez que sinais MPSK sao bidimensionais, para M =4, o modulador pode
ser implementado por um modulador em quadratura. O modulador MPSK é
mostrado na Figura 3.11. A unica diferenga para diversos valores de M é o
gerador de niveis. Cada multiplo de n bits de entrada € usado para controlar o
gerador de niveis. Este fornece os canais | e Q (In-Phase and Quadrature
Component) com a indicagdo de polaridade prépria e os niveis das
coordenadas horizontal e vertical do sinal, respectivamente. Para QPSK, o
gerador de niveis € particularmente simples: consiste num conversor série-
paralelo onde, na divisao para bits impares e pares, sao originados os canais |

e Q, respectivamente.
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A

Sy(t), T=nTy @
A
2
. TcosanCt

Osc. +

Y
n bits of {ay} Level N MPSK signal
——»! Generator
(Si1, Si2) A
2
—\ ?sm2nfct

NS -
+
-

Sy(t), T=nT,

Figura 3.11 - Modulador MPSK.

A tecnologia moderna caminha com a intencao de utilizagado de dispositivos
totalmente digitais. Em tal ambiente, sinais MPSK s&o sintetizados
digitalmente, alimentando entdo um conversor Digital/Analégico, cuja saida é o

sinal modulado em fase desejado.

A demodulacdo coerente do MPSK pode ser implementada por um dos
detectores coerentes para os sinais M-arios como descrito no Apéndice B de
Xiong (2006). Uma vez que o conjunto de sinais MPSK tem somente duas
funcdes de base, o receptor mais simples € aquele que utiliza dois correlatores
(ver Figura B.8 do Apéndice B de XIONG, 2006). Devido a caracteristica
especial do sinal MPSK, o demodulador geral desta figura pode ser simplificado

ainda mais. Para MPSK a estatistica suficiente & dada por:

T T
I = f r(©)si(B)dt = f r()[5:2h1(6) + 5022 ()]t
0 0

T
- f r()[VE cos 6; ¢ (¢) + VE sin 6; ¢, (t) | dt
0

= VE (1, cos 6; + 1, sin 6;) (3.18)
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onde:

ra f r(6)b (6)dt = f [5(6) + n(0)] g1 (Ot = 51 + s
0 0

T T
r, A f r()p(D)dt = f [5(8) + n(D)] b (B)dt = iz + 15
0 0

sdo variaveis aleatérias Gaussianas independentes com valores médios si1 e

Si2, respectivamente. Suas variancias sdo No/2.

Fazendo:
1, = pcosf
r, = psind

entao:

p= frlz + 1t (3.19)

0 2 tan 1= (3.20)

l; = \/E(p cos 8 cos 0; + psin@sin@i)

= \/Ep cos(Hl- - 9)

Na auséncia de ruido, 8 = tan~'r,/r; = tan~'s;,/s;; = 6;.. Com ruido, 8 vai se
afastar de 6. Uma vez que p é independente de qualquer sinal, entdo escolher

o maior li equivale a escolher o menor |Hl- - 9|. Esta regra é, de fato, a escolha
. r - e .
do sinal si(t) quando r = [r ]entra na regiao de decisao (regido com a forma de
2

pedago de pizza) do sinal (veja a Figura 3.10). A Figura 3.12 mostra o
demodulador com base na regra de decisdo acima em que o indice k indica o

46



k-ésimo periodo de simbolo e CR significa recuperagao de portadora. Note que
a amplitude dos sinais de referéncia pode ter qualquer valor, e é /2/T na

figura, uma vez que o efeito da amplitude é cancelado quando se calcula 6«.

A probabilidade de erro de simbolo pode ser derivada da seguinte forma: dado
que si(t) é transmitido (ou a hipotese Hi ser verdadeira), o vetor recebido r =

n € um ponto no plano #(t)-#(t). Sua funcdo densidade de probabilidade
2

(PDF) conjunta é bidimensional.

p(r/H;) = ie‘zvio[(ﬁ—\/E cos6;)" +(r,—VEsin8;)’]
Y mN,

Geometricamente, a PDF é uma superficie em forma de sino centrada em s; =

[32] (Figura 3.13).

Um erro ocorre quando r sai da regido de decisao Z; (veja a Figura 3.9). Assim:

(k+1)T r
- J- de 1k

kT

—

[2 2nf

—=CcosZ2uf.t

Nl T Y
rit) ) A Choose &;
»—» CR faw 2k = |6 -6 » the |—»
Fie smallest

{(k+1)T
f di
kT 2k

Figura 3.12 - Demodulador coerente MPSK usando dois correlatores.
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A p(r/Hi)

Figura 3.13 - PDF conjunta de r, dado que si(t) é transmitida.

P=1- f p(r/Hy) dr
Z

i

Usando (3.19) e (3.20), pode-se transformar o grafico acima em coordenadas

polares.

1 _Lr2ip- D
P =1 _f nTe No[p +E—2pVE cos(0; 9)]pdpd9
V4 0

P=1- j p(p,0/Hy)dpd6
VA

i

onde:

5 RN I
p(p,8/H;) :ﬂLNO oW lP*+E=20VE cos(0-0)]
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é a densidade de probabilidade conjunta de p e 6. Nos definimos ¢ =0 — 6;,
que representa o desvio de fase do sinal recebido a partir do sinal transmitido.
Integrando ambos os lados da expressao acima em relagdo a p obtém-se a
PDF de ¢ €-m, m]:

e~E/No nE E o2 E
p(p, H;) = o 1+ N—Ocosq) eNo 1+erf N—Ocos @

= p(o)

onde:

) 2 = [ e
erfx) = — e u
v Jo
€ a fungao de erro. Note que a distribuicao de ¢ é independente do indice i. Isto
€ intuitivamente correto desde que ¢ seja o desvio de fase, ndao a fase

absoluta.

A probabilidade de erro de simbolo é a probabilidade de 8 estar fora da regi&o

de decisao, ou se o desvio ¢ for maior do que /M em valor absoluto.

/M

P=1-]  po)ds (3.21)
-t/M

Quando M=2 (BPSK) e M=4 (QPSK), esta integracdo resulta nas férmulas

dadas por (3.6) e (3.37). Para M>4, esta expressdo nao pode ser avaliada de

uma forma fechada e a probabilidade de erro de simbolo pode ser obtida por

integracdo numeérica de (3.21). Outra forma de Ps foi colocada por Simon, et al.

(1995). A derivagao € complexa e sera omitida aqui. O resultado é:
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P_M—l 1 ¢ E =«
s ="y S €T NosmM

1 (VE/No sin g

- — e ¥erf(ycot™)d 3.22
=), (ycot) dy (3.22)

Esta também deve ser calculada numericamente para M>4.

A Figura 3.14 apresenta as curvas de Ps para M=2, 4, 8, 16 e 32, dada pela
expressdo exata (3.22). A partir de M=4, a duplicacdo do numero de fases ou o
aumento de um bit nos multiplos de n fases, requer um aumento substancial da
SNR. Por exemplo, para uma Ps=107%, a diferenga entre a SNR para M=4 e
M=8 é de aproximadamente 3,5 dB e a diferenga entre M =8 e M = 16 fica em
aproximadamente 4,5dB. Para valores de M mais altos, a duplicagcdo do
numero de fases vais requerer um aumento de SNR de 6 dB para o mesmo

desempenho de BER.

Para E/No>*1, pode ser deduzida uma aproximagao para a expressao de Ps.

Em primeiro lugar, usa-se a aproximagao:

42
ex

Vix'

erf(x) = 1 — x> 1

para obter a aproximacgao da PDF do desvio de fase:

’ E .
plo/H) ~ |- (cos p)e~(E/NoJsine (3.23)

Finalmente substituindo (3.23) em (3.21), obtém-se o resultado:

E =
P, = erfc N—OsmM
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=2 2E in ™ MPSK t 3.24
= 2Q N sino+ |, ( coerente) (3.24)

onde:

erfc(x) = 1 — erf(x) = 2Q(V/2x)

€ a funcao de erro complementar. Notar que apenas a suposicdo de altos
valores de relagéo sinal-ruido é necessaria para a aproximacgao. Portanto (3.24)
€ boa para qualquer valor de M, apesar de ndo ser necessario para M=2 e 4,

uma vez que as formulas precisas estao disponiveis.

A expressao (3.24) pode ser obtida geometricamente. Considere a Figura 3.15.
Devido a simetria da constelagao do sinal, Ps é igual a probabilidade de erro do
sinal detectado s1, que é a probabilidade do vetor do sinal recebido, r, ndo sair

da regiao de decisdo Z;. Isto € delimitada abaixo e acima da seguinte forma:
Pr(reA)) <P, <Pr(r€eA))+Pr(re€Ad,) =2Pr(reA,)

onde o sinal de igual na parte esquerda da desigualdade representa o caso de

M=2.A distancia de s; para o sinal mais proximo é expresso por:
s
diy = dig = 2VE sin-

Uma vez que o ruido Gaussiano branco é identicamente distribuido ao longo de
qualquer conjunto de eixos ortogonais, podemos escolher temporariamente o
primeiro eixo em tal conjunto como aquele que passa pelos pontos s1 e Sy,

entdo, para altos valores de SNR:

Pr(r € A)) = Pr(r € A,) = Pr(s,/H;)

j—dn/z 1 _x 2E m
= e Nodx =Q| |—sin—
—0 1/7'[N0 NO M
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—M=2
— ——M=2(Dif)
107 _ —M=4
4 ——M=4(Dif)
\ —M=8
1072 e M=8(Dif)
——M=16
——M=16(Dif)
1073
4
-4
ltﬂ 10
10°°
10
107
10-8 | 1 | j
0 5 10 15 20 25
E,/N, (dB)
Figura 3.14 - Ps do MPSK e DMPSK (Dif).
Portanto:

2E  m 2E  m
Q N—Osan <P s2Q N—Osmﬁ

Uma vez que os limites inferiores e superiores diferem apenas por um fator de
dois, o que se traduz numa diferengca bem pequena em termos de SNR, estes

limites sdo muito préximos.
A taxa de erro de bit pode ser relacionada com a taxa de erro de simbolo por:

Ps

P, = 3.25
b log, M ( )
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para sinais MPSK com codificagdo Gray, uma vez que 0s mais provaveis

simbolos errados séo as dos sinais adjacentes que diferem por um bit.

A aproximacao dada por (3.24) e (3.25) ndo € precisa para baixos valores de
SNR. A expressao de BER mais precisa para sinais MPSK com codificacéo

Gray foi derivada por Lu, et al. (1999), que é:

max(M/4,1)
2 2Eylog, M = (2i—Dm
P, ~ z Q sin
max(log, M ,2) & . Ny M
i=

A Fa(t)

Ao

Z,

Fa(t)

\J

* Sq Sge

REE-R S,

Aq

Figura 3.15 - Regibes de decisao para fronteiras de Ps de sinais MPSK.

Para M >4 a expressao acima € realmente significativa. Por exemplo, para
M =16, 32, o numero dos termos na soma sera de 4, 8, respectivamente. No
entanto, simulagdes (LU ET AL., 1999) mostram que quando apenas dois
termos sao incluidos, os resultados calculados sao praticamente idénticos com
resultados da simulacdo. Se todos os termos sao incluidos, os resultados
calculados estardo nos limites superiores. A aproximagao dada por (3.24) e
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(3.25) é, de fato, um limite inferior. Estes limites superiores e inferiores s&o
muito proximos para En/No =5 dB para 16PSK e para En/No =9 dB para 32PSK.
No entanto, eles estardo afastados para valores de SNR baixos. Assim, para
M =8, com base no fato de que a aproximacao de dois termos € a melhor, é

possivel obter a expressao de BER mais precisa para MPSK como segue:
2 < 2E,log, M (2i— D)
Py = Z Q sin
log, M ¢ - Ny M
=

3.1.4. PSDdo MPSK

A PSD de um MPSK é semelhante ao do BPSK, exceto que o espectro é duas
vezes mais estreito em uma escala de frequéncia normalizada para uma
mesma taxa de bits. Como para todos os sinais de portadora modulada, é

suficiente encontrar a PSD do envelope complexo.

Substituindo (3.16) e (3.17) em (3.15), podemos escrever o sinal MPSK como:

Z AelO p(t — kT)] ejZ”fCt}

k=—o0

s(t) = Rei

Entdo, o envelope complexo do MPSK sera:

3(t) = Z AelPkp(t — kT)

k=—o0

= Z AcosO,p(t—kT) +j Z Asin@, p(t —kT)

k=—o0 k=—0o0

onde:
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2i—Dm
cos 0 € COST,l =12..

€ uma variavel aleatéria que tem M/2 valores diferentes com probabilidades
iguais a (2). Vamos nos referir ao exemplo de 8PSK da Figura 3.11. Podemos
ver que cos 6, = cos% ou cos3F ou cos3F ou cos’F, que vale: cos6k= 0,924 ou
0,383 ou -0,383 ou —-0,924. Estes valores sao simétricos em torno de zero.

Assim, o valor médio é igual a zero. O valor médio quadratico é:

Note que o valor médio quadratico € sempre 1/2 para M=2" n>1. A

distribuicdo de sin6k € a mesma.

Portanto, o envelope complexo pode ser reescrito como:

(o]

SO = ) mpE—KkD+j ) yip(t—KT)

k=—o00 k=—c0

onde {xx=cos6k} e {yk=sin6g} sao sequéncias independentes, aleatérias e

identicamente distribuidas com média zero e um valor médio quadratico 1/2.

Uma vez que 0% = 0% =0?=1/2 e:

sinnfT|

PO = |ar =2

entdo, a partir da expressao resultante de PSD para envelope complexo obtido

por Xiong (2006) no Apéndice A, Expressao A.21, abaixo:

ax[P(H)I? _l_GyZIQ(f)I2
T T

Ys(f) =

chega-se a:
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sin TL'fT)Z

W (f) = ZUZAZT( T

- er Ty

sinmfnT,

2
—— ) , (MPSK) (3.26)

= A*nT, (
onde n =log>M. Esta & exatamente a mesma que a do BPSK em termos de
taxa de simbolos. No entanto, em termos de taxa de bits, a PSD do MPSK é
n/2 vezes mais estreita que a do BPSK. A Figura 3.16 mostra os PSDs (A=v2 e
Twr=1 para energia de bit unitaria: Ep,=1) para diferentes valores de M onde o
eixo de frequéncia é normalizado em relagéo a taxa de bits (fTp). Uma vez que
a minima banda-passante (de Nyquist) da largura de banda necessaria para

transmitir os simbolos é 1/T, a maxima eficiéncia de largura de banda é:

R, _Uog:M)/T_
Bmin 1/T 2

3.1.5. MPSK diferencial

Na Secéo 3.1.2 foi discutido o DBPSK, que €, na verdade, um caso especial de
MPSK diferencial (DMPSK). O termo DMPSK refere-se a "MPSK codificado
diferencialmente e demodulado coerentemente e diferencialmente. "A
demodulacao coerente diferencial €, de fato, ndo coerente, no sentido que a
fase coerente dos sinais de referéncia nao é necessaria. Esta é utilizada para

superar o efeito conflitante da fase aleatéria no sinal recebido.

O MPSK codificado diferencialmente pode também ser demodulado de forma
coerente (indicado como DEMPSK). Neste caso, a finalidade da codificagao
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diferencial € de eliminar a ambiguidade de fase no processo de recuperacéo de

portadora. Isto ndo € normalmente o que significa o termo DMPSK.

Em ambos os casos, os processos de modulagdo sdo os mesmos. Em outras
palavras, os sinais MPSK transmitidos s&o os mesmos. Somente as

demodulacdes sao diferentes.

No modulador, os bits de informagdo sado primeiramente codificados
diferencialmente. Em seguida, os bits codificados sao utilizados para modular a
portadora. Em um trem de sinal DEMPSK, a informacgao é transportada pela
diferenca de fase A6 entre dois simbolos consecutivos. Ha M diferentes valores

de A6 e cada um representa um multiplo de n (n = log2M) bits de informacéao.

Para M =2 e 4, codificacdo, modulacdo e demodulacdo sao simples, como
vimos na Secgdo 3.1.2 para DBPSK e sera visto em breve para QPSK

codificado diferencialmente.

Em face da moderna tecnologia digital, sinais DEMPSK podem ser gerados por
uma técnica de sintese de frequéncia digital. Uma mudanga de fase de um
simbolo para o proximo é simplesmente controlada por um multiplo de n que é
representado pela mudancga de fase. Esta técnica é particularmente adequada

para altos valores de M.

No esquema DMPSK, o sinal DEMPSK é demodulado por um demodulador
coerente diferencial (ou um ndo coerente 6timo), tal como mostrado na Figura
3.17.

No modulador, os bits de informagdo sao primeiramente codificados
diferencialmente. Em seguida, os bits codificados sao utilizados para modular a
portadora. Em um trem de sinal DEMPSK, a informagéo é transportada pela
diferenca de fase A6 entre dois simbolos consecutivos. Ha M diferentes valores

de A6 e cada um representa um multiplo de n (n = log2M) bits de informacéo.
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Ys(f)-20

Pob(B)

Figura 3.16 - PSDs de MPSK: (a) Logaritmicas e (b) Poténcia fora da faixa.

A derivacdo do demodulador é semelhante ao do DPSK binario. Em DEMPSK
uma mensagem m; de n =log>M bits é representada pela diferenga de fase de
dois simbolos consecutivos. Em outras palavras, m; € representado por um

simbolo com dois periodos de simbolos definidos como:

Acos2nf.t + @) , 0<t<T

§i(0) = {A cosufet + @y +A0;), T<t<2T

onde A6 = % i=1,2,...M. O sinal recebido r(t) tem uma fase 6 desconhecida

introduzida pelo canal e é corrompida pelo Ruido Branco Aditivo Gaussiano
(Additive White Gaussian Noise - AWGN). Considerando a duracdo dos
primeiros dois simbolos [0 <t < 2T],a estatistica suficiente para detectar §(t) é

definida como:
2T 2 2T 2
1} = i(t)d (b d) 3.27
(fo SO0 t) +(f0 r@ (t.3) dt (3:27)
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a primeira integral é:

onde:

f r(OE () de
0

T 2T
= f r(t)Acos(2rf .t + &y) dt + f r(t)A cos(2rf .t + &, + 46;) dt
0

T

T
= f r(t)A[cos 2rtf .t cos ®y — sin 27 f,.t sin P, |dt
0

2T
+ f r(t)A[cos 2nf.t cos(P, + 46;) — sin 27nf,t sin(P, + 46;)]dt
T

= Wy cos Dy + z, sin @y + w; cos(Py + 46;) + z, sin(P, + 46;)

T
wy & f r(t)Acos 2nf tdt
0
T
Zy & —f r(t)Asin 2nf .t dt
0
2T
w; éf r(t)Acos 2nf tdt
T

2T
zZ, & —f r(t)Asin 2nf,t dt
T

e a segunda integral é:

fo i r(0& (¢, g) dt
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T 2T
= f r(t)Asin(2rf,t + @) dt + f r(t)Asin(2rf,t + &y + 46;) dt
0

T
= —z, cos Dy + wy sin @y — z; cos(Py + 46;) + wy sin(P, + 46,)

Em seguida, substituem-se estas duas integrais em (3.27), expandindo a
elevacdo ao quadrado, descartando os termos quadraticos, uma vez que sao
independentes dos sinais transmitidos e diminuindo de um fator de dois, a

seguinte nova estatistica suficiente é dada por:
L; = (Wywy + z12y) cos 40; + (zywy — W, Z,) sin 46;
Para a duracéo do k-ésimo simbolo, esta fica:
L; = Wwy_q1 + zx2_1) cos 40; + (zyWy_1 — Wy Z_1) sin 46;
= xj, cos 46; + y sin A6; (3.28)
A regra de decis&o sera escolher a maior. Ou podemos escrever (3.28) como:
L; = Acos AB) cos AB; + Asin Af, sin 46; = A cos(AHl- - Aék)

onde:

Entdo, a regra de decisao sera escolher o menor |A0i —A§k|. A Figura 3.17
implementa esta regra. Como estabelecido no caso DPSK binario, a saida do
oscilador local deve ter a mesma frequéncia, mas ndo necessariamente na
mesma fase, do sinal recebido. A amplitude dos sinais de referéncia pode estar
qualquer valor, o qual foi feito unitario no circuito da figura, uma vez que o

efeito da amplitude é cancelado quando no célculo de Ag,,.

A probabilidade de erro de simbolo € dada em como:
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E T
sin /2 e N (1 cosMcosx)
p=—M dx (3.29)
$ 21 T
-/2 1— COS 77 COS X

que podem ser computado de uma forma fechada para M = 2 (ver (3.10)). Para
outros valores de M, Ps somente pode ser calculada numericamente. Muitas

expressoes aproximadas podem ser encontradas [2,5]. Uma forma simples é:

2E s
P, = 2Q ’N—OsinﬁM , (DMPSK 6timo) (3.30)

para altos valores de SNR. As curvas exatas obtidas a partir de (3.29) séo
mostradas na Figura 3.14 juntamente com as do MPSK coerente.
Comparando-se com MPSK coerente, assintoticamente o DMPSK requer 3 dB
a mais de SNR para atingir o mesmo desempenho de erro. Isso também pode
ser facilmente visto pela comparagéo dos argumentos da fungdo Q em (3.30) e

(3.24), usando sin(x)=x para pequenos valores de x.

Para a finalidade de eliminacdo de ambiguidade de fase, o sinal DEMPSK é
demodulado de forma coerente. O demodulador étimo € mostrado na Figura
3.18, que é similar ao da Figura 3.11 (demodulador para MPSK coerente),
exceto que um decodificador diferencial € anexado no estagio final. Isto é
intuitivamente aceitavel uma vez que a frequéncia da portadora do sinal
DEMPSK € a mesma que o do sinal MPSK. Assim, a parte do correlator é a
mesma que a do MPSK coerente. O decodificador diferencial adicional
recupera a fase diferencial A6 das fases de dois simbolos consecutivos. A6
entdo € mapeada de volta para o multiplo de n bits correspondentes. A
probabilidade de erro de simbolo do sinal DEMPSK demodulado

coerentemente é dado por:

1 1M PO

Ps = Ps mpsk |1 — 2Ps MPSK — , (DEMPSK) (3.31)

2 PS _MPSK
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onde Ps vpsk € a probabilidade de erro de simbolo para o MPSK sem a

codificagcao diferencial e é dada por (3.21), e:

(k+1)T
> f dt Wi
kT
A cos2nfct
o ! Xy, | |26, =28, | | .
r(t)’ — | I WA A " —1 Yk | Qb AD;
Py tan~1— - ch
2 ZK W1 - Wi Zy1 Yk; X oose >
Y the
smallest
-sin2mf.t

(k+1)T
dt
) 2

T

Figura 3.17 - Demodulador coerente diferencial para sinais MPSK codificados
diferencialmente.

2

Qi+1)E ro0,. (2 . [E E
Pl-(C) _ [.f MJ‘ ze (rz ZrJ;Ocos@+N0>drd@]
( 0

2i-1)7 T

Para M =2, temos a deteccido coerente do BPSK codificado diferencialmente

em que (3.31) se reduz a (3.12). Para M =4, Ps se reduz a:

2 3 4

E E E E
P5=4Q\/N:O—8Q\% +8Q\% —40&

Para altos valores de SNR, o segundo, terceiro e quarto termos podem ser

(3.32)

ignorados. Assim, a expressao acima é justamente cerca de duas vezes maior
do que a do QPSK coerente sem a codificagdo diferencial. De fato, para
qualquer valor de M quando se tém altos SNR, os termos em colchete de (3.32)
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estarado proximos de um, assim a Ps do DEMPSK demodulado coerentemente
€ de cerca de duas vezes maior que a do MPSK coerente sem codificagéo
diferencial. Isto significa aproximadamente 0,5 dB na degradagdo no SNR,

preco pago para remover a ambiguidade de fase.

(k+1)T r
X Jo
kT
\/gcosbtfct | A | modulo 2p
A ei Y 4] 7]
() r2k|6, a -
— 4»/ CR tan~! —» Choose
rlk
the
— ﬁsinanct smallest
f (k+1)T
O [
T ok T

Figura 3.18 - Demodulacao coerente de sinais MPSK codificados diferencialmente.

A PSD do sinal DEMPSK seria a mesma que a da sua contraparte nao
codificada se o processo de codificacdo ndo mudasse a caracteristica
estatistica dos dados de banda-base, desde que o sinal na saida do modulador
fosse somente um sinal MPSK. Assumindo-se que o dado original tem sempre
uma distribuicdo equiprovavel, o resultado da distribuicdo de A6 também sera
equiprovavel. Por sua vez as fases absolutas dos sinais DEMPSK também séao
equiprovaveis. Isso satisfaz a condicdo para obter a derivagao de (3.26). Entao,
a PSD do DEMPSK é a mesma que a do MPSK dada pela expressao (3.26)

para uma sequéncia de dados original equiprovavel.

Conforme mencionado na Secdo 3.1.2, a codificagdo diferencial em DEBPSK
sempre produz uma sequéncia de dados equiprovaveis assintoticamente
independentes da distribuicado dos dados originais. Isso leva a uma PSD dada
por (3.8) para DEBPSK mesmo se os dados originais nédo forem distribuidos

uniformemente.
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3.1.6. PSK em quadratura

Entre todos os esquemas MPSK, o QPSK é o esquema mais frequentemente
utilizado uma vez que néo sofre degradacédo de BER em relagdo ao BPSK,
enquanto que a eficiéncia em largura de banda é maior. Outros esquemas
MPSK aumentam a eficiéncia em largura de banda a custa de desempenho de
BER.

Este esquema de Modulagao PSK foi o mais amplamente utilizado nos satélites
do programa CBERS devido ao fato mencionado acima. Os transmissores de
dados do CBERS-2B, CBERS 3 & 4 (com 0s seus cinco canais de transmissao)

utilizaram moduladores QPSK.

Uma vez que o QPSK & um caso especial de MPSK, seus sinais vao ser

definidos como:
si(t) =Acos2nf,t+6;) , O0<t<T, i=1234 (3.33)
onde:

2i—-Dm
bi=—3

Tabela 3.2 - Coordenadas do sinal QPSK.

Dibit | Fase 4 sp =vVEcost; | sy =+Esing;
11 4 +./E/2 +.E/2
01 344 —JE/2 +.E/2
00 -374 —JE/2 —JE/2
10 -4 +./E/2 —JE/2

As fases iniciais do sinal sdo Z,3% 2% 7T A frequéncia da portadora é escolhida

ARV

como sendo um multiplo inteiro da taxa de simbolo, por conseguinte, em
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qualquer intervalo de simbolo [KT,(k+1)T], a fase inicial do sinal sera também

uma das quatro fases.

A expressao anterior pode ser escrita como:

s;(t) = Acos 6; cos2nf,t — Asin 9, sin 2nf,t

= 5;1$1(t) + i (1) (3.34)

onde ¢#1(t) e ¢(t) sado definidos em (3.2) e (3.3),e:

si1 = VE cos 6;
Siz = VE sin
e:
9; = tan~? Siz
Si1

onde E = A?T/2 é a energia do simbolo. Deve ser observado que este sinal é
uma combinacgéo linear de duas fungdes base ortonormais: ¢1(t) € ¢2(t). Em um

sistema de coordenadas de ¢1(t) e ¢2(t) podemos representar os quatro sinais
Si11 . n
por quatro pontos ou vetores:s; = [Slﬂ =1, 2, 3, 4. O angulo do vetor s; com
l

relagdo ao eixo horizontal € a fase inicial do sinal, 6 e o comprimento dos

vetores é VE.

A constelacdo do sinal € mostrada na Figura 3.19. Em um sistema QPSK, os
bits de dados sdo divididos em grupos de dois bits, denominados dibits.
Existem quatro possiveis dibits: 00, 01, 10, 11. Cada um dos quatro sinais
QPSK ¢ utilizado para representar um deles. O mapeamento dos dibits para os
sinais poderia ser arbitrario, desde que o mapeamento seja um-pra-um. A
constelagdo do sinal na Figura 3.19 utiliza a codificagdo Gray. Os pontos das

coordenadas do sinal estdo indicados na Tabela 3.2.
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Figura 3.19 - Constelagéo do sinal QPSK

Na tabela, por conveniéncia da estrutura do modulador, € mapeado a logica 1

para /E/2 e Q0 para —/E /2. Também sdo mapeados os bits impares para si1 e

os bits pares para si2. Assim, a partir da (3.34) o sinal QPSK em todo o eixo de

tempo pode ser escrito como:

s(t) = %I(t) cos(2mf.t) — %Q(t) sin(2rf,t), —oo<t<oo (3.35)

onde I(t) e Q(t) sdo os trens de pulsos determinados pelos bits impares e bits

pares, respectivamente:

I(t) = z Lp(t — kT)

k=—o0

Q® = ) Qup(t—KkT)

k=—o0

onde k=11 e Q=1 é o mapeamento entre os dados légicos e Ik ou Qk

valem: 1—1 e 0—-1. p(t) € uma fungéo de pulso retangular definida em [0, T].
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A forma de onda QPSK utilizando a alocagdo de sinal da Figura 3.19 é
mostrada na Figura 3.20. Como em BPSK, a forma de onda tem envelope
constante e descontinuidade de fases nas transicbes dos simbolos. Mas ao
contrario do BPSK, o intervalo de simbolo € de 2T, em vez de Ty. Se a taxa de
transmissao de simbolos é a mesma em QPSK e BPSK, é evidente que QPSK
transmite dados duas vezes mais rapido que o BPSK. Além disso, observa-se
que a distancia entre pontos adjacentes da constelagdo QPSK é menor do que
a do BPSK. Seria légico prever que a demodulacdo fosse mais dificil em
comparagao com BPSK, na distingdo dos simbolos, degradando o
desempenho de erro de simbolo e, consequentemente, a taxa de erro de bit
também seria degradada. Acontece que embora a probabilidade de erro de
simbolo seja aumentada, a probabilidade de erro de bit permanece inalterada,

como pode ser visto a seguir.

O modulador QPSK é baseado na expresséao (3.35), levando ao modulador na
Figura 3.21 (a). O canal com referéncia cosseno é chamado canal em fase, (),
e a do canal com referéncia seno € chamado de canal em quadratura, (Q). A
sequéncia de dados é separada pelo conversor série-paralelo (S/P) para formar
a sequéncia de bits impares para o canal | e a sequéncia de bits pares para o
canal Q. Em seguida, a loégica 1 € convertida a um pulso positivo e a logica 0 é
convertida a um pulso negativo, ambos com a mesma amplitude e duragéo de
T segundos. Em seguida, o trem de pulsos dos bits impares € multiplicado por
cos2rrfct e o trem de pulsos dos bits pares € multiplicado por sin2mrfct. Fica claro
que os sinais dos canais | e Q sao sinais BPSK com uma duragao de simbolo
de 2T,. Finalmente, um somador soma estas duas formas de onda para
produzir o sinal QPSK final. (Veja Figura 3.20 para formas de onda em

diferentes fases).

Uma vez que QPSK é um caso especial de MPSK, o demodulador para MPSK
(Figura 3.11) é aplicavel para QPSK. No entanto, devido a propriedade especial
da constelacdo QPSK, um demodulador mais simples é possivel de ser
implementado. Este € mostrado na Figura 3.21 (b), que é equivalente ao da

67



Figura 3.11. Os sinais dos canais | e Q sdo demodulados separadamente
como dois sinais BPSK individuais. Um conversor paralelo-série (P/S) é
utilizado para combinar as duas sequéncias numa sequéncia unica. Isto é
possivel por causa da correspondéncia um-pra-um entre os bits de dados e
sinais dos canais | e Q e as suas ortogonalidades. Para M > 4, o receptor 6timo
s6 pode ser o da configuragao da Figura 3.11, uma vez que o0s sinais nos

canais | ou Q nao correspondem a um Unico bit, como foi visto na Segéo 3.1.3.

A probabilidade de erro de bit de demoduladores com 6timo desempenho pode
ser determinada com o uso do demodulador da Figura 3.21. Uma vez que E{rj},
j=1, 2, 0u é \/E_/Z ou —\/E_/Z, 0 que corresponde a um bit 1 ou 0 (Tabela 3.2).
A deteccao € uma detecgao tipica binaria com um limiar em 0. A probabilidade

de erro de bits média para cada canal é:

P, = Pr(e|1 for enviado) = Pr(e| 0 for enviado)

© 1 (rj+ 15/2)2
= .f e N dr
0

VTN,

foo 1 _x2 d
= —e X
E 21
No
E 2E,
_ — =0 |=2|, (QPSK coerente) (3.36)
NO NO

A saida final do demodulador sera apenas a multiplexacao das saidas dos

canais | e Q. Entdo, a taxa de erro de bit da saida final € a mesma que a de

cada canal. Um simbolo representa dois bits dos canais | e Q,
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respectivamente. Um erro de simbolo ocorrera se qualquer um dos bits estiver

errado. Portanto, a probabilidade de erro de simbolo sera:
P, = 1 — Pr(ambos os bits corretos)
=1- (1 - Pb)z

= 2P, — P?

2
E ’ZEb
=20 (|- |e| |7 (3.37)

A expressdo de probabilidade de erro de simbolo acima também pode ser
obtida a partir da férmula geral da Sec¢ao 3.1.3 para MPSK (3.21). Em seguida,
a expressao para probabilidade de erro de bit pode ser obtida da maneira como
segue. Em primeiro lugar, para altos valores de SNR, o segundo termo da
(3.37) pode ser ignorado. Em segundo lugar, para codificagdo Gray e altos
SNRs, um erro de simbolo provavelmente fara que o simbolo detectado seja o

simbolo adjacente que se diferencia somente de um bit ao invés de dois bits.

p 1P 2E,
b~2 s"’Q NO

Esta expressao foi derivada por aproximacdes, mas € a mesma que a obtida

Assim:

por derivagbes mais precisas. Fizemos duas aproximacdes. A primeira foi
ignorar o segundo termo de (3.37). Isto aumenta a estimativa de Pp
ligeiramente. A segunda foi ignorar os erros de simbolos causados pela
escolha de simbolos ndo adjacentes que podem causar dois erros de bits para
um erro de simbolo. Isto diminui a estimativa de Py, ligeiramente. O fato de que
a estimativa final € exatamente igual a estimativa precisa mostra que estas

duas aproximacgdes acabaram se cancelando.
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Figura 3.20 - Formas de onda QPSK.
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I(t), polar NRZ

é!i)

(-1, +1), T=2T,
A A
NG cos2nuf,t
Polar NRZ
source, a(t) I op Osc. i |
(-1,+1), Ty CZ LS
i + 4
T
? (a)
A sin2nf.t
Q(t), polar NRZ - v C
(-1, +1), T=2T, :
Q(t — E)
T
(k+1)T r
J' dt 1k > 0
. o
2
\/; cos2af t \ Output
r(t .
o - PIS binary data
—\E sin2 rf .t 1 {
[ | (b)
>0
kT
0

Figura 3.21 - Modulador QPSK (a) e Demodulador QPSK (b).

A curva de P, de QPSK é mostrada na Figura 3.22, e € a mesma que a de
BPSK, e também pode ser vista na Figura 3.14 juntamente com outros

esquemas de MPSK.

A PSD do QPSK é semelhante a do BPSK, exceto que o espectro de
frequéncia € mais estreito na escala de frequéncia normalizada para a taxa de
bits. A partir de (3.26), temos:

sin2nf'Ty

2
e ) . (QPSK) (3.38)

Ys(f) = 24%T,, (
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A Figura 3.23 (a) mostra as curvas de PSD de QPSK em comparag¢do com a do
BPSK. A largura de banda de nulo-pra-nulo é Bnui= 1/Tb = Rb. Na Figura 3.23
(b) tem-se a curva de poténcia fora da banda a partir da qual podemos estimar

que Boo%=0,85Rp. Também pode ser calculado que Bogy»=70R.

3.1.7. QPSK Diferencial

Abaixo sera apresentado um caso especial importante de DEMPSK, o

DEQPSK. Em DEQPSK os dibits de informacéo séo representados pelas...

1 I |
Suboptimum
Frao DBPSK
0,11 “\‘ Suboptimum ]
RN DQPSK
0.01 Optimum =
~ N\ DQPSK.
Oplimum RS w4-DQPSK
1-1073 - DBPSK B —_
. -4 \' \\ —
Py 1-10 Coherent '
DEBPSK. v
. DEQPSK. [
1-107° |- /4-DEQPSK SN —
. =6 | ‘\ " —
1-10 Coherent BPSK. \\\
QPSK. OQPSK  \\'
1-1077 [ L
1-1078 ' L\
0 5 10 15

Eu/No
Figura 3.22 - P, de QPSK e DQPSK.

...diferencas de fase A6 de simbolo para simbolo. Existem diferentes alocacées

de fase entre ABi e os dibits l6gicos. Uma alocagdo de fase possivel é a
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apresentada na Tabela 3.3. Mostra-se nesta secdo a escolha de alocacao de
fase (depois, na descricdo do 1/4-QPSK, a alocacdo de fase sera diferente).

Um exemplo para esta escolha € mostrada na Tabela 3.4.

Tabela 3.3 - Alocacéo de fase do sinal DEQPSK.

Dibit | AG Ccos AB; | sinAg;
00 0 1 0
01 2 0 1
10 | -#2 0 -1
11 Y3 -1 0

Tabela 3.4 - Codificagao diferencial para DEQPSK.

Modulation ref.

Information sequence Ik 110101 [1]0]|1
Qx o(1{0(f1{1]0|0]1

Encoded sequence w, | 11|11} 1]0]0|0]|1
Vg 1 ]0(1j]01j01]|1]0

Transmitted absolute phases | 5 | 2% | Z | 70| 2| 20 30| S0 78

As regras de codificagao, seguindo a padronizagdo EESS (2011), sdo como se

segue:

w = (I @ Qr) Uy ® uk—1) + U D Qi) (Qx B vi—1)

Ve = (L D Q1) (Qk D vie—1) + Ui D Qi) (Qie D upe—y) (3.39)

onde @ refere-se a operagao ou-exclusivo. Ike(0,1) e Qke(0,1) sdo os bits de
informacao originais pares e impares, respectivamente; uke(0,1) e vke(0,1) séo
os bits dos canais | e Q codificados, respectivamente. Os pares (I, Qx) e
(uk-1,vk-1) sao utilizados para produzir o par (uk,Vvk) que é usado para controlar a
fase absoluta da portadora. O sinal resultante € um sinal QPSK como mostrado

na Figura 3.19 para (uk,vk), mas este € um sinal DEQPSK para (I, Q).
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Portanto, o modulador é basicamente o mesmo modulador QPSK (Figura 3.21),
exceto que dois codificadores diferenciais devem ser incluidos em cada canal

antes do multiplicador da portadora. O modulador é mostrado na Figura 3.24.

Quando DEQPSK é demodulado diferencialmente e de forma coerente, o
esquema é DQPSK. O demodulador DQPSK o6timo pode ser derivado da
Figura 3.17 como um caso especial de M =4. A probabilidade de erro de
simbolo € dada por (3.29) ou (3.30). A probabilidade de erro de bit pode ser

aproximadamente calculada utilizando (3.25). Entao:

AE
P,~Q| [=2sin"_),  (DQPSK 6timo) (3.40)
Ny 42

que esta tracada na Figura 3.22. Esta Py, é cerca de 2 a 3 dB inferior ao QPSK
coerente. Alternativamente, a probabilidade de erro de bit de DQPSK pode ser

calculada usando a expressao 3.41 abaixo:
c 1
P, = e % z(\/f - 1)k I(V2y,) - Elo(ﬁyb)e"”b (3.41)
k=0

Onde y;,, = Eu/No e la(X) € a a-ésima ordem da fungdo de Bessel modificada de

primeiro tipo que pode ser representada pela série:

(x/z)a+2k -
LT (@+k+1)’ X =

I(x) 2

e a fungdo gama é definida como:

oo

I“(p)éf tP~letdt, p>0
0
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Figura 3.23 - PSD de QPSK em comparagédo com BPSK: (a) Logaritmica e
(b) Poténcia fora da banda em dB.

Polar NRZ
| U | Level u(t) C Q
k Lt
> (0,1) generator | (-1,+1)
0,1) \
» Uk-1 Delay P % cos2nf,t
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A :
{avt | op Differential Osc (E ) S|g.nal
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o

Yk-1 Delay

A

A

-5 sin2nf,t

» Vi || Level v(t)
@1) (0,1) " | generator [(-1,+1)
olar NRZ

Figura 3.24 - Modulador DEQPSK.

Tal como no caso DPSK binario, um demodulador sub-6timo usando simbolos
anteriores como referéncia € mostrado na Figura 3.25 onde o integrador pode
ser substituido por um filtro passa-baixas. O filiro passa-faixa de entrada reduz
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a poténcia de ruido, mas preserva a fase do sinal. Na auséncia de ruido, a

saida do integrador do canal | sera:

(k+1)T
.f A? cos(2mf,t + 6;) cos(2mf,t + O;_,) dt
KT

1 (k+1)T

= Ef A%[cos(4f,t + O) + O)_1) + cos(By — Bi_y)]dt
KT

1
= EAZT cos AB,

De modo semelhante, a saida do integrador do canal Q é 1/,A?T sin AG,. Uma
operacdo arco-tangente extrai A9, (estimativa de A6« com a presenca de ruido)
e um comparador o compara com os quatro A6 e escolhe o mais proximo. O
dibit é entédo recuperado do A6 detectado. Para especial alocagao dibits-A6i, tal
como a para o 1/4-QPSK, o detector de angulo pode ser substituido por dois
detectores de limiares. A probabilidade de erro de bit do demodulador sub-

otimo da Figura 3.25 pode ser aproximado por:
P, ~ e—(AZ/ZO‘Z)(l—l/\/E) (3.42)

onde A%/202 é o nivel de poténcia na relagédo sinal-ruido. A fim de comparar
esta com outras probabilidades de erro, precisamos relacionar A%/202 com
Ew/No. Para se obter esta expressdo, o ruido de banda estreita tem uma
variancia de o2 para as componentes em fase e quadratura na saida do filtro
passa-faixa de entrada. A varidncia do ruido total também é igual a ¢2. O sinal
de banda-base é limitado em banda (dado por B). A largura de banda do filtro
passa-faixa tem o mesmo valor B. Assim, ndo ha interferéncia intersimbdlica e
a amplitude do sinal nos instantes de amostragem €& A. Até esta sec¢ao, o
formato do pulso de banda-base foi sempre assumido como retangular. Para
este formato de pulso, o filtro livre de interferéncia intersimbdlica é o filtro de
Nyquist, que tem uma largura de banda de B=1/T na frequéncia da portadora.
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Entao, a poténcia de ruido € 02= No/T. A energia de simbolo do sinal de sera:

Es= 1/2A2T. Assim:

2N,/T N, N,

Assim, (3.42) pode ser reescrita como:

2Ep

Ep
- 1-1/v2 —0,59-++
P,=e No( 2) =e No

,  (DQPSK sub- 6timo) (3.43)
Essa é tragada na Figura 3.22. Pode-se ver, a partir desta figura, que a
degradagao do DQPSK 6timo é 1 dB inferior para SNR elevadas (>12 dB). Mas
para SNR mais baixas, a degradacdo € muito maior. Isto se torna claro uma
vez que o sinal de referéncia é o sinal anterior, o qual tem ruido. Comparando
com o DBPSK sub-6timo, a degradacao € de cerca de 1,75 dB para qualquer
SNR.

Para a finalidade de eliminacdo de ambiguidade de fase, os sinais DEQPSK
sao demodulados coerentemente. O demodulador € basicamente o0 mesmo que
o demodulador QPSK exceto que um decodificador diferencial deve ser
inserido apds a demodulacdo. O demodulador pode ser o da configuragao da
Figura 3.18 onde a decodificagao diferencial é executada nas fases do sinal.
No entanto, uma vez que ha somente dois niveis nos canais | e Q, o
demodulador pode ter uma configuragdo mais simples como o mostrado na
Figura 3.26, onde a decodificacdo diferencial é realizada a nivel dos sinais

digitais. As regras de decodificagdo sao:

Iy, = (0 @ D) (g D pe—y) + (O D Dy) (D D Dpe—1)

A - 3.44
Qx = (i © D) (D D Di—1) + (T D D) (T D Tg—1) ( )

A Tabela 3.5 mostra o processo de decodificagdo assumindo uma ambiguidade

de fase de /2.

Tabela 3.5 - Decodificagao diferencial para DEQPSK.
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. b4 7 7T T 5m | 3w | 3w | 7
Transmitted absolutephases | 2 | | z [T | 2 | 7 | = | 7 | =
Demodulation
Estimated absolute phases L NG B R N AN L L

4 4 4 4 4 4 4 4 4

Encoded sequence ,10(1]10{1]0|1T]0]0]|1
| 1]111]1]1/0]0]0]|1

Detected information digits 1y 110|1]0{1]1]0]1
Ok o(1|0|1|1]0]0]1

A probabilidade de erro de simbolo foi dada em (3.32). Para a constelagdo com
codigo Gray e altos valores de SNR, uma probabilidade de erro de bits é

expressa por:
2E

Ela esta tragada na Figura 3.22. Da figura pode-se ver que o DEQPSK ¢é 0,5 dB

inferior ao QPSK coerente.

(k+1)T
;®—> J dt
kT

A
> 5 A8, — AB,| | a8,
r{t) o o Delay tan-1 Pk | A8 A8, | _
T X Choose
7y The smallest

Y

T (k+1)T
L ] - E - ( E -;‘ ) > f dt

Figura 3.25 - Demodulador DQPSK sub-6timo (veja a Figura 3.17 para o demodulador
6timo).
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Figura 3.26 - Demodulagéo coerente do DEQPSK.

3.1.8. Offset QPSK

Offset QPSK é essencialmente como o QPSK, exceto que os trens de pulsos
dos canais | e Q estdo deslocados. O modulador e demodulador do OQPSK
sdo mostrados na Figura 3.27, que diferem dos QPSK apenas por um atraso
adicional de T/2 segundos no canal Q. Com base no modulador, o sinal

OQPSK pode ser escrito como:

A A T
s(t) =—=I(t)cos(2nf.t) ——Q(t — =) sin(2mf.t), —oo <t < oo
(®) \/E() (2mf.t) ﬁQ( >) sin(2nfet)
Uma vez que o sinal OQPSK difere do QPSK somente pelo atraso no sinal do
canal Q, a sua densidade espectral poténcia € a mesma que a do QPSK, e o

seu desempenho em erro também € o0 mesmo que a de QPSK.

As formas de onda OQPSK sao mostradas na Figura 3.28. Pode-se observar
que devido ao deslocamento entre os canais | e Q, o sinal OQPSK tem um
periodo de simbolo de T/2. Em qualquer transicido de simbolo, apenas um dos

dois bits no par (lk, Qk) pode alterar a polaridade. Assim, as mudangas de fase
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nas transigdes de simbolo podem somente ser 0° e +90°. Pode ser verificado
que o sinal QPSK tem um periodo de simbolo T, todos os dois bits no par
(I,,Qx) podem alterar a polaridade, e as mudancgas de fases nas transigdes dos
simbolos podem ser 180° além 0° e £90° (veja a Figura 3.20).

I(t), polar NRZ ‘®
(-1, +1), T=2T,
A A
7 cos2nf,t
Polar NRZ
,a(t
M» S/P Osc. +y
(-1,+1), Ty CE:OQPSK signal
Y + 4
T
? (a)
A
-— sin2nf.t
Q(t), polar NRZ | pelay 2
(1,+1),T=2T, | To .
Q(t — E)
(k+1)T Fi 1 Dela
-— by H
i kT 0 Ts
2 2
. T cos nf.t
Output
(t) binary data
» CR P/S b———»
A
(b)
2 i 2
—\ T sin nf.t
) J
(k+1)T Ik 1
> d 0
Q—, ah

Figura 3.27 - Modulador OQPSK (a) e Demodulador (b).
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Figura 3.28 - Formas de onda OQPSK.

Em comparagcdo com QPSK, sinais OQPSK sdo menos susceptiveis a
restauracao espectral dos Iébulos laterais (spectral regrowth) em transmissores
de satélite. Nesses transmissores, sinais modulados devem ter limitacdo em
banda por um filtro passa-faixa mecanico de alto Q, a fim de ficar em
conformidade com as normas de emissdes fora da banda. A filtragem degrada
a propriedade de envelope constante do QPSK, e os desvios de fase de 180°

irdo fazer com que o envelope caia para zero momentaneamente. Quando este
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sinal & amplificado no estagio final, geralmente com um amplificador de

poténcia altamente nao linear, a envoltoria constante sera restaurada. Mas, ao

mesmo tempo, os lobulos laterais também serdo restaurados. Em OQPSK,

uma vez que os desvios de fase de 180° nao ocorrem, a restauracido dos

[6bulos laterais € menos acentuada.

3.1.9.

m/4-QPSK

Embora o OQPSK possa reduzir a restauragcado espectral causada por nao

linearidades do amplificador de poténcia, este ndo pode ser codificado e

decodificado diferentemente. 1/4-QPSK € um esquema que nao tem os

desvios de fase de 180° como o OQPSK, mas também podem ser demodulado

diferencialmente.

{ak}

(-1, +1)

Qi

(-1, +1)V

1
wp = =(ug—1lk
| VZ

—Vi-1Qk)

Differential
enconder

1
v = (W1 Qk
+Vk—1lk)

Uk

Uk

Delay

A

Yk-1

A

Delay

Osc.

Figura 3.29 - Modulador 1/4-QPSK.

cos2rf.t

—sin2nf,t

Essas propriedades o tornam particularmente adequado para comunicagoes

moveis,

desvanecimento do canal.

onde a demodulacdo diferencial
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/4-QPSK tem sido adotada como o padrao para o sistema de telefonia celular

digital nos Estados Unidos e no Japao.

O 1/4-QPSK é uma forma de QPSK codificado diferencialmente. Mas se difere
do DEQPSK descrito na sec¢ao anterior pelas regras de codificagédo diferencial.
A Figura 2.28 mostra um modulador 1/4-QPSK. (I(t), Q(t)) e (u(t), v(t)) sdo os
bits nao codificados e codificados dos canais | e Q. O codificador diferencial do
modulador 1/4-QPSK codifica I(t) e Q(t) em sinais u(t) e v(t) de acordo com as

seguintes formulas:

1
U = —= Up—1x — Vx—10Qx)
vz ' (3.46)

1
Vg = ﬁ(uk—le + Vi—11x)

onde ux € a amplitude deu(t) na duragcdo do k-ésimo simbolo e assim por
diante. Assumiremos que Ik, Qx tomam valores de (-1,1). Se for especificado
inicialmente que uo=1 e vo= 0, portanto ux e vk podem ter as amplitudes de %1,

0, i\/ii' O sinal de saida do modulador sera:

s(t) = uy cos 2mf, — vy sin 27 f
= AcosQ2nf,+ @), kT <t<(k+1T
onde:

Vg
(pk = tan_l —
Uy

que depende dos dados codificados, e:

A= ’ui+v,%

€ independente do tempo indice Kk, isto €, o sinal tem uma envelope constante.

Isto pode ser facilmente verificado pela substituicdo de (3.46) na expressao de
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A e pode ser verificado que Ax=Ax-1. De fato, A=1 para os valores iniciais uo=1
e Vvo=0. Pode ser provado que a relacdo de fase entre dois simbolos

consecutivos é:

d)k == d)k—l + Agk

3.47
AG,, = tan—l% (347)
k
onde A6k € a variacao de fase determinada pelos dados de entrada.
Prova: Por definicéo,
v
tan ¢k = —k
Ug
Vk-1
_ Up—1Qk + Vg1 — I _ Qw + Up_q i
U1l = Vg — Q. — Ykt
KT ey Qk

Qg ttanT @ i Iy QrcosPy_g + I sindy_,

- Ik - tan_l (pk—l Qk - Ik COS (pk—l - Qk sin (pk—l
agora fazendo:

I, =2 cos AO

N ok (3.48)

Qi = V2sin A8,
com:

A9k = tan_l %

k
entao, tem-se:

sin A@;, cos @;,_, + cos AGy sin Py, _4

tan @, =
k™ cos ABy, cos Dy_, — sin A, sin @y, _,

_ Sin(¢k_1 + AHk)
~ cos(Py_q + ABy)

= tan(ch_l + AHk)
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assim provamos (3.47). Usando (3.48) podemos reescrever (3.46) como:

U = Ug_q1 COS AB, — v _4 Sin AO
k k=1 €€ k k-1 k (3.49)
Vg = Up_q SINABy, + vy_q cos ABy,

Tabela 3.6 - Alocacao de fase do sinal T1/4-QPSK.

I, Qx | AB cos ABy, | sinAg,

11 /4 1/V2 | 1/42
-1 1| 34 |—-1/V2| 1/V2
-1-1 | -3n/4 | —1/N2 | —1/\2
1-1 | -nl4 1/N2 | —1/2

A Tabela 3.6 mostra como A6k € determinado pelos dados de entrada.

Referindo-se aos valores de A6« na Tabela 3.6, pode-se ver claramente, a
partir de (3.47), que as mudancgas de fase estdo confinadas a multiplos impares
de m/4 (45°). Nao ha mudancgas de fase de 90° ou 180°. Além disso, a
informacéao é transmitida pelas mudancas de fase A6k, nédo pela fase absoluta
®v. A constelagdo do sinal € mostrada na Figura 3.30. O angulo do vetor (ou

simbolo) em relacdo a diregao positiva do eixo u (eixo | codificado) é a fase de
simbolo ®«. Os simbolos representados por "e" somente podem se tornar
simbolos representados por "X", e vice-versa. Transi¢coes entre eles (e para e

OuU x para X) nao sao possiveis. A mudanga de fase de um simbolo para o

outro é Abx.

Uma vez que a informagédo esta carregada nas mudangas de fase A6k, uma
demodulagédo diferencialmente coerente pode ser usada. No entanto, a
demodulagéo coerente é desejavel quando uma maior eficiéncia em poténcia é

requerida. Ha quatro maneiras para demodular um sinal 11/4-QPSK:
1. Detecgéo diferencial em banda-base;

2. Deteccao diferencial em banda na frequéncia intermediaria: Fl;
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3. Detecg¢ao com discriminador FM;

4. Detecgéao coerente.

sin2 zf t

cos2 rf t

Figura 3.30 - Constelagao do sinal 1/4-QPSK.

Os trés primeiros demoduladores sdo descritos como sendo equivalentes em

desempenho de erro. O demodulador coerente € de 2 a 3 dB melhor.

A Figura 3.31 mostra um demodulador diferencial em banda-base que é
apenas um caso especial do demodulador DMPSK da Figura 3.17. O LPF na
Figura 3.31 é equivalente ao integrador da Figura 3.17. Os estagios de calculo
do angulo e comparacao das fases da Figura 3.17 sdo equivalentemente
substituidos por dois detectores de limiar. O filtro passa-faixa (BPF) na entrada
€ utilizado para minimizar a poténcia de ruido. No entanto, a fase da portadora
deve ser preservada para uma detecgao diferencial adequada. Um BPF tipo
raiz quadrada de cosseno levantado com roll-off pode atingir esse objetivo. O
oscilador local possui a mesma frequéncia que a portadora ndo modulada, mas
a sua fase nao esta sincronizada com a do sinal recebido. Assume-se que a

diferenca de fase 6 no sinal recebido permanece essencialmente a mesma da
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duragéo do simbolo anterior até a duragdo de simbolo posterior. Esta diferencga

de fase sera cancelada no decodificador diferencial em banda-base.

Na auséncia de ruido, na saida do BPF na k-ésima duragdo do simbolo, tem-

se:
r(t) = Ay cos2rf,t + &, +0) , kT <t<(k+ 1T (3.50)

onde 6 é a fase aleatéria introduzida pelo canal. Vamos assumir que 0 se altera
muito lentamente em comparagao com a taxa de simbolos de modo que pode
ser considerada constante entre dois simbolos consecutivos. A amplitude
variante no tempo Ax substitui a amplitude constante no sinal transmitido. A
variagdo em amplitude pode ocorrer devido a desvanecimento ou interferéncia
no canal de transmissdo. Na duracdo do k-ésimo simbolo, a saida do

multiplicador do canal | sera:

1
Ay cos(2rf,t) cos(2rf,t + &) + 0) = EAk[cos(émfct) + cos(®y + 0)]

A 4

Wi | W Wiy + ZiZia Xk 1
% LPF X Wiy e o

cos2 rf t

r(t) N Differential v
BPF o He decoder [E/E)—>
I
Qk

T
2
-sin2 af .t 1
Y
LPF i& ZyWi.1 - WiZa : > 050

Figura 3.31 - Demodulador diferencial em banda-base para 1/4-QPSK.

87



1
4>®—> LPF —X—)(k»o_,'_
0

DELA Li
1), BPF Y [ PiS |—
T A

Y

n 1
—> —>®—> LPF —X—W»(}_’_
0

Figura 3.32 - Demodulador diferencial em banda de Fl para 1/ 4-QPSK.

Integrate Mapping
Sample »-{Mod 21 - To = P/S —=
Dump dibits

S

r(t) Hard FM
— BPF [—» o -
limitor discriminator

Y

Figura 3.33 - Demodulador com discriminador FM para 11/4-QPSK.

A saida do filtro passa-baixas (LPF) do canal I, wg, é portanto (ignorando o fator
1/2 e a perda do LPF):

Wy = AkCOS((pk + 9)
Semelhantemente a saida do LPF do canal Q, z, é:
Zy = AkSin(d)k + 9)

Uma vez que 6 nao esta sendo alterado pela duragdo do simbolo anterior,

entao:
Wiy = Ag-1€05(Py_1 + 6)

Zg—y = Ag—15in(Py_4 + 6)
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Da regra na decodificagdo, xk e yk (ver Figura 3.32), fica:
X = WiWg-1 t ZyZp_4
Yk = ZgWi—1 + WiZg—1
Substituindo:
X = AAi_1[cos(®@y + 0) cos(Py_, + 0) + sin(Py, + 0) sin(P,_; + 0)]
= Ay Ay_1 cos(Py — Dy_q) = AyAy_1 cos 46,
Vi = ArAy_1[sin(®y + 0) cos(Py_1 + 0) — cos(Py + 6) sin(P,_; + 6)]
= Ay Ay_q1sin(®, — y_1) = A Ay, Sin 46,
Da Tabela 3.6, os dispositivos de decisdo determinam:
I[,=1sex,>0 ou [, =—1,se x, <0
Qr=1,se y,>0 ou Q,=—-1,5e x, <0

A probabilidade de erro de simbolo € dada em (3.29) ou (3.30), e P, € dada em
(3.40).

O demodulador diferencial em banda de FI (Figura 3.32) cancela a diferenca de

fase 0 na banda de IF. Na saida do multiplicador do canal | tem-se:
A? cos(2nf,t + @y + 0) cos2uf,t + Py_1 + 6)
1
= EAZ[cos(émet + @) + Dp_q + 20) + cos(Py — Py_q1)]

Novamente ignorando o fator A%/2 e a perda do LPF, a saida do LPF no canal |
€& cos(Pu—Pk-1) =xk. Da mesma forma a saida do LPF no canal Q é

encontrada: sin(®Px—Pk-1)=yx. O restante € o mesmo que na detecgao
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diferencial em banda-base. A vantagem deste demodulador é a né&o

necessidade do oscilador local.

O demodulador discriminador € mostrado na Figura 3.33. O rigido limitador
passa-faixa ideal mantém o envelope do sinal recebido constante sem alterar
sua fase. A saida do discriminador de frequéncia ideal, v(t), € proporcional ao

desvio de frequéncia instantanea do sinal de entrada. Isto é:

d
v(t) = (@(0) +6)

A saida do circuito “Integrate Sample Dump* é:

kT
j v(t)dt = (pk - d)k—l
(k-1)T

= A0 + 2nn
= A0, (mod 2m)

onde 2nmr é causada por ruido denominado click noise (RODEN, 1991). A
operagao modulo-21 remove o termo 2n1T e a saida € A6k que, por sua vez,

sera mapeada para um dibit correspondente.

As probabilidades de erro dos trés demoduladores acima sao relatadas na
literatura como sendo iguais. Como o DQPSK na ultima seg¢ao, a probabilidade
de erro de simbolo para os trés demoduladores equivalentes acima é dada por
(3.29) ou (3.30). A probabilidade de erro de bit pode ser aproximadamente
calculada utilizando (3.25). Alternativamente, a probabilidade de erro de bit

pode ser avaliada utilizando (3.40).

O demodulador 11/4-QPSK coerente pode ser o do formato da Figura 3.18 onde
a decodificacdo diferencial é realizada nas fases do sinal. O demodulador
coerente de DEQPSK na Figura 3.26 nao é adequado para 11/4-QPSK uma vez

que sua alocacao dibits-A6 é diferente.
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Em termos de probabilidade de erro do canal AWGN, o 11/4-QPSK € o mesmo
que o DEQPSK comum ou DQPSK. Isto &, a forma coerente do demodulador
1/4-QPSK tem o mesmo BER que o do DEQPSK e o demodulador 11/4-QPSK

nao-coerente tem o mesmo BER que o do DQPSK (ver Figura 3.22).

3.1.10. Sincronizagao

A demodulagédo coerente requer que o sinal de referéncia no receptor seja
sincronizado em fase e em frequéncia com o sinal recebido. Ambas as
demodulagdes coerente e n&o-coerente requerem que a sincronizagdo de

simbolos no receptor seja feita em fase e em frequéncia com o sinal recebido.

A sincronizacao da portadora pode ser alcangada através do envio de um tom
piloto, antes dos sinais de mensagens. Por este tom piloto ter uma raia
espectral intensa na frequéncia da portadora, o receptor pode facilmente
sincronizar-se nele e gerar uma portadora local coerente. Contudo, isso requer

uma largura de banda de transmisséao extra.

Em receptores atuais, a sincronizagéo da portadora pode ser conseguida com
um circuito de recuperagao de portadora, que extrai a informacédo de fase e
frequéncia do sinal ruidoso de recepg¢ao e o utiliza para gerar um sinal de

referéncia senoidal limpo.

A sincronizagdo de simbolos geralmente € conseguida por um circuito de
recuperacao do reldgio (sincronismo de simbolos), que utiliza o sinal recebido

para controlar um oscilador local.

3.1.11. Recuperacao da portadora

Os sinais PSK né&o tém raia espectral na frequéncia da portadora - a portadora
€ suprimida. Portanto, um dispositivo ndo linear € necessario no circuito de

recuperagcao da portadora para gerar a raia espectral. Existem dois tipos
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principais de recuperagao da portadora, o circuito em malha que eleva a M-

ésima poténcia (Mt power loop) e o circuito em malha de Costas (Costas loop).

Figura 3.34 apresenta o circuito em malha que eleva a M-ésima poténcia para
a recuperacao da portadora para um PSK M-ario. Para BPSK (ou DEBPSK),
como M =2, utiliza-se uma malha em quadratura. Para QPSK (ou OQPSK,
DEQPSK), M =4, o circuito € uma malha em quadruplicagdo, e assim por
diante. No circuito, o dispositivo que eleva a M-ésima poténcia produz a raia
espectral em Mf.. O PLL (Phase Locked Loop - Malha de Sincronismo de Fase)
que consiste em um detector de fase, um LPF e um VCO, busca e sincroniza a
saida do VCO na frequéncia e na fase da componente Mf.. O dispositivo divisor
por M divide a frequéncia desta componente para produzir a portadora
desejada na frequéncia fc e com quase a mesma fase do sinal recebido. Antes
da sincronizacdo, ha uma diferenca de fase no sinal recebido em relacdo ao
sinal de saida do VCO. Indicaremos a fase do sinal recebido como 6 e a fase
da saida do VCO como M4.

Para BPSK, usando (3.5), fazendo A = 1, e observando que a3(t) = 1, tem-se:

z(t) = [s(t) + n(t)]? = a®(t)cos?(2rf,t + 8) + termos de ruido

[1+ cos(4nf.t + 20)] + termos de ruido

N =

que contém uma raia espectral em 2fc que pode ser sincronizada por um PLL.
A frequéncia de saida do VCO ¢ dividida por dois para prover a portadora
desejada. E certo que a malha produzird uma portadora com a mesma fase
quando a fase 6 for 0 ou 1. Entdo, a saida do demodulador pode ser +a(t) ou
—-a(t). Pode-se declarar que o circuito tem uma ambiguidade de fase de Tr.
Codificagao diferencial pode eliminar esta ambiguidade de fase, como descrito

nas segoes anteriores.
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Para QPSK, utilizando (3.35), estabelecendo A =+/2, e considerando que
12(t) = Q3(t) = 1, tem-se:

z(t) = [s(®) + n(t)]*
= {[I(t) cos2rf. + 8) — Q(t) sin(2wf, + B) + n(t)]?*}?

= [1—1(t)Q(t) sin(4nf.t + 20)]* + termos de ruido

=1-2I(t)Q(t) sin(4rf,t + 26) + % — %cos(SnfCt + 40)

+ termos de ruido

O ultimo termo do sinal conttm uma raia espectral em 4fc na qual é
sincronizado no PLL. Um dispositivo divisor por quatro € utilizado para derivar a
frequéncia da portadora. Note que o termo I(t)Q(t)sin(4mrf:.t+26) resultante da
operagao quadratica ndo pode produzir uma raia no espectro uma vez que
[(t)Q(t) tem um valor médio zero. Portanto, a operagdo em quarta poténcia &
necessaria para QPSK (e OQPSK). O ultimo termo tera uma fase inicial O para
6=0, ou /2. A saida do demodulador poderia ser %l(t) ou Q(t). Isto
demonstra que ha uma ambiguidade de fase de m/2 na recuperagdo da

portadora, que pode ser eliminada por codificacdo diferencial.
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z(t) contains
cos(2nMf.t + M@)

r(t) sin(M@ + M6)
——» BPF )M —»@* LPF
t)

\

VCO

Y

sin(27thCt + Mé)
A

+M

-
%

NI

l

cos(2nf.t + 0)

Figura 3.34 - Sincronizador de elevagdo a poténcia M para a recuperagdo da
portadora.

A codificacao diferencial também elimina as quatro ambiguidades geradas no
canal AWGN: troca entre o I(t) e o Q(t), denominado swap, isto &, na saida do

demodulador poderia ser +Q(t) / 1(t) (em vez da ordem correta I(t) / £Q(t)).

Para MPSK em geral, onde M = 2", a operagao de elevacado a poténcia M ira

produzir uma raia espectral em Mfc e a ambiguidade de fase é 2/M.

O desempenho da malha que eleva a M-ésima poténcia é geralmente medido
pelo erro no sincronismo de fase. Sob a aproximagdo usual para angulos
pequenos (isto é, o erro de fase é pequeno de modo que MO — MO =~

sin(M8 — M9)), a variancia de tal erro é dada por:
of = 2NyB,S, (3.52)

onde BL é a largura de banda da malha definida em termos da fungédo de

transferéncia da malha, H(f), como segue:
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B, = f H(HIPdf , (Hz)

O parametro S. é o limite superior da perda quadratica no caso BPSK e
quadrupla no caso QPSK. S, é um numero sem unidade que reflete o aumento
da varidncia do erro de fase devido as operagbes de quadratura ou

quadruplicagao na malha de sincronizagao de fase. Estes sdo dados por:

1
S, =1+—, paraM =2

2p;
e.
S 1+9+6+ M=4
=1+—+—=+-—, paraM =
L pi pt 2p}

onde pi é a relagdo sinal-ruido de entrada do circuito de recuperagcéo de
portadora. Observando (3.52), a unidade de 02 é, aparentemente, Watt em vez
de radiano. Isto ocorre devido a aproximacao para pequenos angulos na
derivagao da variancia do erro de fase onde Volt foi substituido por radiano. Por

esta razdo, a unidade de 02 deve ser radiano.

A dificuldade na implementacdo do circuito de malha que eleva a M-ésima
poténcia € o dispositivo a ser utilizado para elevar a M-ésima poténcia,
especialmente em altas frequéncias. O design da malha de Costas evita esse

dispositivo.

A Figura 3.35 apresenta a malha de Costas para a recuperagao da portadora
para BPSK. Inicialmente, o VCO gera uma sendide com uma frequéncia
proxima a frequéncia da portadora fc e com uma fase inicial. As diferengas de
frequéncia e fase inicial estdo contabilizadas na fase §. Os multiplicadores nos
canais | e Q produzem termos em 2f; e termos em frequéncia zero. Os LPFs
atenuam os termos 2fc e suas saidas sdo proporcionais a a(t)cos(-6) ou

a(t)sin(f-6). Em seguida, esses dois termos s&o multiplicados novamente para
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se obter o termo a2(t)sin2(8-6), que é filtrado pelo filtro passa-baixas (LPF) mais
uma vez para se retirar qualquer flutuagdo em amplitude em a2(t). Assim, o
sinal de controle do VCO é proporcional a sin2(8-6), que conduz o VCO a entrar
num modo sincrono que faz com que a diferenca 6-6 seja cada vez menor.
Para 6-6 suficientemente pequeno, a saida do canal | se torna o sinal

demodulado.

A malha de Costas para QPSK é mostrada na Figura 3.36. A figura é
autoexplicativa e o seu principio de funcionamento é semelhante ao BPSK. Os
limitadores sdo bipolares, os quais sao usados para controlar a amplitude do

sinal dos dois canais para manter o balanceamento.

Quando a diferenca de fase ¢ = 6-6 é suficientemente pequena, as saidas dos

canais | e Q séo os sinais demodulados.

A dificuldade na implementacao da malha de Costas € manter o equilibrio entre
os canais | e Q. Os dois multiplicadores e os filtros passa-baixas nestes dois
canais devem ser perfeitamente correspondentes, a fim de obter o

desempenho tedrico.

(O)cosi® — 0) To data
a(t)cos{d —
S ; LPF detecto=r
1&
cosf@nf.t + 8)
Ksin2{@ — )
1 A
r(t) Eaz (t)sinf#(6 — 6)
e !
VCO |« LPF —@
A
3
2
sinf2nf.t + 6)
LPF

a(t)sinfd — 0)

Figura 3.35 - Malha de Costas para recuperagao da portadora em BPSK.
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I(t)cosp + Q(t)sing, p =06 —6

I(O)cos2rfot + 8) — Q()sin(2nfot + 6) i

—» % ——> LPF »  Limiter To detecter

A

2cosf2nf.t + 0)

) 4

Kisin! 2@ -0 ¢ — n(ﬁ
sin|2( ) 1(£)Q(t)(cos: sing)
r(t)

. VCO | LPF 4—2“'“"’@

+
1(t)Q(t)(cosp ++sin¢)T

-

(ST

—2sin{2rnf.t + 0)

=~ Q(t)
LPF »  Limiter
T To detector

—I(t)sing + Q(t)cosp, ¢p =0 -6

Figura 3.36 - Malha de Costas para a recuperagao da portadora em QPSK.

Embora o circuito da malha que eleva a M-ésima poténcia seja diferente do
circuito da malha de Costas, seus desempenhos demonstrados sao iguais.

Portanto (3.52) é igualmente aplicavel a malha de Costas.

3.1.12. Recuperagao do relégio

Y

1
m(t) > BPF . :,: L .
T 0

Dela
- T2 ma(t)
(@)
Full 1,_
m(t)— LPF »  d/dt »  wave » BPF » 0_, N
rectifier 0
(b)

Figura 3.37 - Dois tipos de sincronizadores de simbolo em malha aberta, (a) e (b).
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A recuperacéo do reldgio ou temporizagdo de simbolo pode ser classificada em
dois grupos fundamentais. Um dos grupos consiste no sincronizador em malha
aberta que utiliza dispositivos n&o lineares. Este circuito recuperara o sinal de
relogio diretamente a partir do trem de dados por meio de operagdes nao
lineares no trem de dados recebido. No outro grupo, estdo os sincronizadores
em malha fechada, que procuram sincronizar um sinal de relégio local com o
trem de dados recebido através da utilizacdo de medigbes comparativas entre

os sinais recebidos e o reldgio local.

Dois exemplos do sincronizador em malha aberta sdo mostrados na Figura
3.37. O trem de dados utilizado na modulagdo PSK deve ter codificacao de
fonte NRZ-L (Non Return to Zero-Level). A primeira atribuicdo do sincronizador
em malha aberta da Figure 3.38 € a geragcdo de energia espectral na
frequéncia do reldgio. No primeiro exemplo, uma componente de Fourier para a
frequéncia do reldégio dos dados € gerada pela operagdo de atraso e
multiplicagdo no sinal demodulado m(t). Esta componente em frequéncia &
entado extraida pelo BPF. O ultimo estagio retifica e recupera o sinal na forma
de uma onda quadrada. O segundo exemplo gera a componente de frequéncia
do reldgio utilizando o arranjo diferenciador-retificador. O diferenciador € muito
sensivel ao ruido de banda larga; por conseguinte, um filtro passa-baixas deve

ser colocado na entrada do sincronizador.

Um circuito de janelas de inicio/fim de curso (early/late-gate) mostrado na
Figura 3.38 é um exemplo de sincronizador da classe de malha fechada. O
principio de funcionamento é facilmente compreendido fazendo referéncia a
Figura 3.39. A referéncia de tempo igual a zero é definido pelo relégio da onda
quadrada gerada localmente pelo VCO. Se o reléogio do VCO esta
perfeitamente sincronizado com o sinal demodulado m(t), a integracdo da
janela de inicio de curso e a integracao da janela de fim de curso irdo acumular
a mesma quantidade de energia do sinal, de modo que o sinal de erro € e=0.
Se a frequéncia do VCO estiver maior do que a de m(t), entdo m(t) é atrasado
por A<d, em relagao ao relégio do VCO.
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Late gate

A

det Y Absolute |yl
d value

Y

A

-
-
1

VCO

A

LPF <—e<x

+

A

Y

fT_ddt Y2 Absolute ly2|
0 value

Early gate

Figura 3.38 - Sincronizador de relégio com portas de inicio/fim de curso.

Assim, o tempo de integracdo do integrador da janela de inicio de curso sera
T-d-A, enquanto o tempo de integracdo do integrador da janela de fim de
curso sera entdo T—d total. O sinal de erro sera proporcional a —A. Este sinal de
erro ira reduzir a frequéncia do VCO diminuindo o tempo de relégio do VCO
para trazé-lo de volta para o tempo de m(t). Se a frequéncia do VCO estiver

menor, o sinal de erro sera proporcional a +A e 0 processo inverso acontece,

+1 J ____Datapulse L , ____Datapulse
| | L
| |
sl | r I T
! —> d —— Al —> d e—
r | | - :
| Early gate ! | Early gate |
| | == |
| | | | |
| (| | I
L] Late gate : Late gate |
— 4 | : :
t=0 t=T t=0 =T

Figura 3.39 - Temporizagao das portas de inicio/fim de curso - ilustragao.
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isto €, a frequéncia do VCO sera aumentada e o tempo sera avangado para o

sinal de entrada designado.

3.1.13. Efeitos dos erros de fase e temporizagao

Vamos verificar os efeitos dos erros de fase e temporizacdo sobre a

probabilidade de erro de bit de um BPSK coerente em um canal AWGN.

Se a portadora local estiver com um erro de ¢ radianos, a amplitude de saida
do correlator sera reduzida por um fator de cos¢. Assim, a probabilidade de

erro de bit condicional do sinal BPSK sera:

’ZE,,
Py(¢) =Q N, oS ¢ (3.53)

Se ¢ é Gaussianamente distribuido com variancia 23, a probabilidade de erro

de bit é dada por:

P, = f P(®)Py($)dep

2 (° =% [ |2E,
:\/ﬁo'f e “¢Q N—Ocosqb do (3.54)
® 70

Po de (3.54) estd tracado na Figura 3.40, onde diferentes curvas estdo
classificadas de acordo com os valores do desvio padrdo do erro fase g, em

radianos. Pode ser visto que quando 04<0.2, a degradacgéo nao é significativa.

O efeito do erro de sincronizacdo de simbolos na probabilidade de erro de bit
do BPSK depende da presencga ou auséncia de uma transicao de simbolos. Se

dois simbolos consecutivos sdo idénticos, um simbolo de referéncia incorreto
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nao tera qualquer efeito sobre a probabilidade de erro. Se dois simbolos
consecutivos diferem, a magnitude na saida do correlator sera reduzida por um
fator de 7—(2|A|/T) onde A é o erro de temporizagdo. Assim, dado um erro de

temporizagéo, o Py condicional sera:
P, (A) = Pr(error|transicdo, A)Pr(transi¢io|A)
+Pr(error|sem transi¢do, A)Pr(sem transi¢io|A)

Se os simbolos consecutivos sdo independentes e igualmente provaveis de
serem qualquer um dos dois simbolos binarios, a probabilidade de transicdo é
metade, e se o erro de temporizagdo normalizado 7= A/T é Gaussianamente

distribuido, entao temos:

Po= i [ 50| [eostt 21 Jar + 30 A
= e T —COS — 4T T+ e
b 2mo; J_os Ny 2 Ny

(3.55)

G¢:0and0.l
10~* |-

1075 |-

10°¢ |
0 5 10 15 20
E,/No(dB)

Figura 3.40 - Efeito de sincronizagao de portadora imperfeita na P, do BPSK.
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E,/No(dB
0 5 10 15 »/No(dB)

Figura 3.41 - Efeito da sincronizacao de simbolo imperfeita na P, do BPSK.

onde os limites de integracdo sao de 0,5 a -0,5 que é a faixa dos erros de
temporizagao (LINDSAY e SIMON, 1973).

Esta Py, esta tracada na Figura 3.41, onde diferentes curvas estao classificadas
de acordo com um valor de mo; onde o: € o desvio padrdo do erro de

temporizagao =. Quando mo: é menor que 0.2 a degradagao nao é significativa.

3.1.14. Sumario

A Tabela 3.7 resume e compara os varios aspectos dos esquemas de
modulagdao PSK descritos neste capitulo até aqui. A degradacdo do
desempenho de erro € medida pelo aumento necessario de Ew/No para se

alcancar a mesma probabilidade de erro, referenciada para a demodulagao
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coerente. O QPSK € o esquema PSK mais utilizado. Isto ocorre devido a sua

simplicidade sistémica e muito boa eficiéncia de poténcia e largura de banda. O

MPSK de ordem superior pode ser utilizado se uma eficiéncia de largura de

banda mais elevada for desejada e a relag&o sinal ruido estiver disponivel.

Tabela 3.7 - Comparagao dos esquemas PSK.

Modulagao Py Degradacao PSD & Bnui
BPSK o \@) 0 dB (ref.)
AZT sinmfTy 2
DEBPSK ~ 2Q (\@) <0,5dB » ()
DBPSK Otimo Ze~Eb/No 0,5-1dB By = 2/ T,
DBPSK Sub-6timo | 1e=08%s/Mo 1,5-2dB
QPSK Q (\/?) 0 dB (ref.)
sin2nfTy 2
DEQPSK / ([ A°T, (S52)
/4 DQPSK ~ 20 (JN:) <0548
DQPSK Otimo / ~ o B = 2/T,
/4 DQPSK ~20( [fesin ) 2-3dB
DQPSK Sub-6timo | ~ e~0:59s/No 3-5dB
o2 2nEp . ow
MPSK (M>4) () 0 dB (ref.)
n = log, M o
sinnnfT
nAZTb ( 2nnfTbb)
PS_MPSK 1 - E PS_MPSK
2 PS_MPSK
DMPSK Otimo 20 ( [ sin 1) 3dB

3.2. Modulagao MSK (Minimum Shift Keying)

A Modulagao por minimo chaveamento (MSK) é um esquema de modulagao de

fase continua (CPM) e pode ser derivado do OQPSK formatando-se o pulso

por uma onda meio-senoidal; ou pode ser derivado como um caso especial da




modulagdo por chaveamento de frequéncia de fase continua (CPFSK). Na

segao seguinte iremos mostrar o primeiro caso.

Na Secado 3.3 sera introduzido o Continuous Phase Modulation (CPM) onde

sera exposto também o Gaussian MSK (GMSK), recomendado pela ESA.

3.21. MSK como um OQPSK com formatagao senoidal

Na modulacao OQPSK, os trens de dados dos canais | e Q deslocados entre si
I(t) e Q(t) sdo diretamente modulados em duas portadoras ortogonais. No caso
do MSK, havera uma formatagdo de cada bit I(t) e Q(t) por uma fungao
cosseno de meio ciclo ou uma fungédo seno de meio ciclo, isto €, de periodo 4T,
Acos(m/2T) ou Asin(m/2T), respectivamente. Depois, estes serdo modulados
por duas portadoras ortogonais, cos2mfct ou sen2rf:it. Realizando estes passos

criamos um sinal MSK:
Tt t
s(t) = Al(t) €0S — COS 2rnf .t + Al(t) sinﬁsin 2rf.t (3.56)

onde T € o periodo dos bits de dados.

A Figura 3.42 mostra as formas de onda do MSK em cada fase de modulagao.
A Figura 3.42 (a) representa a forma de onda I(t) para o trem de dados
{1,-1,1,1,-1}. Note que cada simbolo de I(t) ocupa um intervalo de 2T a partir
de (2n-1)T a (2n+1)T, n=0, 1, 2... (iniciando-se em -T). A Figura 3.42 (b)
representa a forma de onda de formatacdo cosseno de periodo de 4T, onde
meio periodo coincide com um simbolo de I(t). A Figura 3.42 (c) mostra o trem
de dados com formatagdo cossenoidal. Na Figura 3.42 (d) esta a portadora do
canal | modulada que é obtida multiplicando a forma de onda na Figura 3.42 (c)

pela portadora cos2rrft. Este sinal é o primeiro termo de (3.56).
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Figura 3.42 (e-h) mostra o processo de modulagcdo semelhante no canal Q para
o trem de dados Q(t) {1,1,-1,1,—-1}. Note que Q(t) € atrasado em T em relagéo
a I(t). Cada simbolo comega em 2nT e termina em (2n+2)T, n =0, 1, 2,... (inicio
em 0). O sinal de formatacdo € um seno. Assim cada semi-periodo coincide

com um simbolo de Q(t). Figura 3.42 (h) é o segundo termo (3.56).

Na Figura 3.42 (i) € mostrado o sinal MSK composto s(t), que é a soma das
formas de onda das figuras 3.43 (d) e 3.43 (h).

Da Figura 3.42 (i) podem-se observar as seguintes propriedades do MSK. Em
primeiro lugar, o seu envelope é constante. Em segundo lugar, a fase da
portadora é continua nas transi¢cdes de bits. Ndo ha mudancgas bruscas de fase
nas transicoes de bits como no QPSK ou OQPSK. Em terceiro lugar, o sinal é
um sinal FSK com duas frequéncias diferentes e com uma duracdo de simbolo
deT.

Para entender melhor estas propriedades descritas acima, (3.56) é reescrita de
uma forma diferente. No k-ésimo periodo dos bits em T segundos, I(t) e Q(t) é

1 ou -1, designado como lx e Qk. Entéo:

it oomt
s(t) =12A coS - €oS 2nf.t + Asmﬁsm 2nf, t

it
= t+A cos (27cht +dy ﬁ)

it
= A cos <2nfct + d;, o7 + Cbk)

1
=Acos[2n<fc+dkﬁ)t+q§k] , kT<t<(k+1DT (3.57)

onde d«=1 quando Ik e Qk tém sinais opostos (isto €, os bits sucessivos do
trem de dados serial sdo diferentes), e dk= -1 quando Ik e Qk ttm os mesmos

sinais (isto é, bits sucessivos no trem de dados serial s&o iguais).
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T 0 T 3T 5T 7T 9T

Acos(zt/2T)

Al (t)cos(at/2T)

7 0 2T 4T 67 8T 107

Asin(at/2T)

AQ(t)sin(zt/2T)

Al (t)cos(at / 2T) cos(2af t) + AQ(t) sin(zt / 2T ) sin(2xf t)

Figura 3.42 - Formas de onda do MSK (a-i).
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Ou de modo equivalente:

dy = —I;,Qk (3.58)

E ®«=0 ou 1 correspondendo a lk=1 ou —1. Ou de modo equivalente:
s
b = (1= 1) (3.59)

Tanto dk como @« sao constantes no periodo de bit de T segundos uma vez

que lx e Qk séo constantes em T.

Fica evidente a partir de (3.57) que o sinal MSK é um sinal FSK especial com
duas frequéncias f+=1+1/4T ou f-=f.-1/4T, onde f+ é denominada de
frequéncia “space”, f- de frequéncia "mark" e fc de frequéncia aparente da
portadora. A separacao de frequéncia € Af = 1/2T. Esta € a minima separacéao
que os dois sinais FSK devem ter para que sejam ortogonais, dai o nome:

'modulagao por minimo chaveamento'.

A fase da portadora MSK é sempre continua nas transicbes dos bits. Para
constatar isso, vamos verificar a variacdo da fase do sinal MSK com referencia

a fase da portadora, que é dada por:

tt t
O(t) = dyym+ P =t oo+ &y, KT <t<(k+ DT (3.60)

Como @ é constante no intervalo [KT, (k+1)T], O(t) é linear e continua no
intervalo [KT, (k+1)T]. No entanto, para assegurar a continuidade de fase
durante as transigcdes de bits, no final do periodo do k-ésimo bit, deve-se
requerer que:

n(k + 1T n(k + 1)T
dy ——7 + &, =djyq —7 + &y 1 (mod 2m) (3.61)
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Este requisito é sempre satisfeito para o sinal MSK de (3.56), note que uma vez
que dk= -1kQk e ®«= (1-1k)r1/2, o lado esquerdo (LE) e do lado direito (LD) de

(3.61) transforma-se em:

s s

T T
LD = —lj41Qp41(k + 1)5 t3 (1 = Iiy1) (3.63)

Dada a condicdo que cada Ik e Qx ocupa 2T e estdo deslocados, pode-se
assumir lx= lx+1 para k impares e Qx= Q«+1 para k pares (ou vice-versa). Assim,

se k é impar: Ik = lk+1, entao:
T T
LD = —1Qea (k + D)5 + 5 (1= 1) (3.64)

Comparando (3.64) com (3.62), pode-se ver que para torna-los iguais é

necessario satisfazer o requisito:

T T
— 1 Qi (k + 1)5 = —1[;Qp41(k + 1)5

Isto é obviamente verdadeiro quando Qx= Qw+1. Quando Qk=Qk+1, entdo

Q= —Q«+1, 0 requisito acima fica:
T s
I Qi (k + 1)5 = I} Qr41(k + 1)5 (mod 2m)

Uma vez que k é impar, (k+1) é par e como lk=+1 e Qx= %1, o requisito acima

fica:
—mmn = mn (mod 2m)

Se m for impar, +mm = 11 (mod21). Se m for par, +mm =0 (mod21). Assim, em

qualquer caso, o requisito é satisfeito.
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Se k for par, Qk=Q«+1, tem-se novamente dois casos. No primeiro caso,
Ik = lk+1, € facil de ver que (3.62) é igual a (3.63). No segundo caso, Ik #lx+1 (ou

seja, lk= —lk+1), entéo:
s s

T T
LD = [ Q(k + 1) 5+ (1 + 1)

A Tabela 3.8 mostra todos os possiveis casos das duas expressdes acima.

Como pode ser visto na Tabela 3.8, em todos os casos LE = LD (mod21r).

Tabela 3.8 - Casos possiveis (nota: k é par).

I Qx LHS RHS
1 1 —(k+1)% (k + 3)% + (k + 2)m + LHS = LHS (mod 2)
1 -1 (k+1)2 (—k + 1)Z = —km + LHS = LHS (mod 2m)
-1 1 (k +1)2 (—k + 1)§ = —km + LHS = LHS (mod 2m)
-1 -1 —(k+1)% (—k + 1)§ = —km + LHS = LHS (mod 2m)

A prova acima mostra que a variacao da fase O(t) € sempre continua. A fase
da portadora aparente é 2t que também é continua em qualquer periodo de
tempo. Portanto, a fase total (2mft+O(t)) é sempre continua em qualquer
periodo de tempo. Note que na discussdo acima néao foi especificada qualquer
relacado entre f;. e a taxa de simbolos 1/T. Em outras palavras, para a fase do
sinal MSK ser continua, ndo € necessario qualquer relacao especifica entre fc e
1/T. No entanto, fc deve ser escolhida de preferéncia como um multiplo de 1/4T
para a obtencao de ortogonalidade das componentes do sinal, canais | e Q, e

nao para fins de continuidade de fase.

A partir da discusséo acima, também pode ser visto que ©(kT) € um multiplo de
/2. No entanto, a fase total nas transi¢des de bits (ou a fase inicial do bit),

2fkT+O(KT), ndo é necessariamente um multiplo de /2. Pode ser qualquer
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valor dependendo do valor de fc em relagdo ao periodo de bit T. Se fc € um
multiplo de 1/4T (isto é, fc=m/4T) para um numero inteiro positivo m, entao
2rfckT = mkm/2, sera um multiplo de /2. Assim, a fase total nas transi¢coes de
bits sera também multiplo de /2. Se f. ndo for um multiplo de 1/4T, entado, a

fase total nas transigdes de bits geralmente ndo sera um multiplo de 17/2.

A variagdo da fase O(t) cresce ou diminui linearmente com o tempo durante
cada periodo de bit de T segundos (ver (3.60)). Se dk= 1, no periodo do bit, a
fase da portadora é acrescida por /2 até o final do periodo do bit. Isto
corresponde ao sinal FSK na frequéncia superior f.. Se dk=-1 a fase da
portadora é reduzida por 17/2 até o final do periodo. Isto corresponde a um sinal
FSK na frequéncia inferior f-. A Figura 3.43 mostra a arvore de fases da
variagdo da fase O(f) do sinal MSK. O caminho em negrito representa a
sequéncia de dados dk=-IkQk para Ik e Qk da Figura 3.42. Os valores da
variacdo da fase nas transi¢cdes de bits sdo sempre multiplos de /2. Se fc
passa a ser um multiplo del/T, entdo os valores da variacdo da fase nas
transicdes de bits na arvore de fases sdo também os valores de fase total da
portadora nas transigées de bits. De (5.5) podemos inferir que @« nao é a fase
inicial do k-ésimo periodo de bit, uma vez que t# 0 no ponto de partida do bit.
Em vez disso, representa a ordenada na interceptacao da variacdo da fase em
®r= ©(0). Na Figura 3.43 mostra-se que ®1= -1 como um exemplo, que é a
ordenada na origem da variagdo da fase no tempo t=T para o caminho em

negrito.

Na Figura 3.44 é mostrada a trelica de fases de O(t). A trelica € uma estrutura
em arvore com ramos combinados. Na Figura 3.44 os ndés com as mesmas
fases, com representacdo modulo 21T, estdo combinados. As Unicas fases
possiveis nas transicoes de bit sdo £17/2 e 7. A mesma sequéncia de dados

da Figura 3.42 € mostrada aqui com o caminho em negrito.
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Figura 3.44 - Trelica da variagao da fase do sinal MSK.
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3.2.2. Densidade espectral de poténcia do sinal MSK

Vale lembrar que a densidade espectral de poténcia (PSD) de um sinal passa-

faixa é a versao deslocada da PSD do sinal em banda-base equivalente - PSD

do envelope complexo. Para tanto, basta determinar a PSD do sinal em banda-

base equivalente §(t). O sinal MSK expresso em (3.2.1) consiste de uma

componente em fase e uma componente em quadratura,

que sao

independentes uma da outra. A PSD do envelope complexo é a soma das

PSDs destas duas componentes:

Ys(f) =¥, (f) + Yo (f)

Para encontrar W (f) e Wo(f), consulte o Apéndice A, A.19, de Xiong (2006).

Neste mostra-se que a PSD de uma forma de onda digital binaria, bipolar (1),

equiprovavel, estacionaria, e ndo correlacionada ¢é igual a densidade espectral

de energia do simbolo com pulso formatado dividido pela duragdao do simbolo.

Em MSK, os pulsos formatados dos simbolos s&o:

2T

A mt T<t<T
cos—, —-T<t<
p(t) = {

0, caso contrario

para o canal | e:

it
Asin—, 0<t<?2T
q(t)=p<t—T)={ SoT

0, caso contrario

(3.68.a)

(3.68.b)

para o canal Q. Note que os intervalos dos simbolos sédo 2T, ndo T. Como ha

apenas um fator de fase entre suas transformadas de Fourier, suas densidades

espectrais de poténcia sédo iguais. Tomando a transformada de Fourier de

qualquer uma das duas fungbes, como exemplo a p(t), quadrando sua

magnitude e dividindo por 2T, tem-se:
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4AT (cos 2nTf) 2
m[1 - (4Tf)?]

1
l‘Ul(f) =WQ(f)=ﬁ[

Portanto:

16A%T [ cos 2nTf 1°
[ (3.69)

¥(f) = 2% =~ |1y

A Figura 3.45 mostra a W;(f) do MSK juntamente com as do BPSK, QPSK, e
OQPSK para comparagao. Estao representados em fungéo de f, normalizada
para a taxa de dados R,=1/T. O espectro do sinal MSK decai a uma taxa
proporcional a (f/Rp)™ para grandes valores de f/Rp,. Em contraste, os espectros
dos sinais QPSK ou OQPSK decaem a uma taxa proporcional a somente
(f/Rp)2. O espectro do BPSK também decai a uma taxa proporcional a (f/Rp) 2,
apesar das larguras espectrais dos lobulos serem o dobro do QPSK ou
OQPSK. O lébulo principal do espectro MSK é mais estreito que o espectro do
BPSK e mais amplo que o espectro de modulagdo QPSK ou OQPSK. O
primeiro nulo de BPSK, MSK e QPSK ou OQPSK no espectro tem queda em
f/Rb=1,0, 0,75 e 0,5, respectivamente. Portanto, a largura de banda entre nulos
€ 2,0Rp para BPSK, 1,5R, para MSK e 1,0Rp para QPSK ou OQPSK.

3.2.3. Largura de banda para MSK e comparagao com PSK

Outra medida util da compacidade do espectro de um sinal modulado é a

poténcia fracional fora-da-banda, Pob, definida por:

12, ws(f)
Po B = 1 - >
(%) L ¥s()
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0 I | |
QPSK or OQPSK
Ys(f)
dB
—80
0

Figura 3.45 - MSK - Densidade Espectral de Poténcia.

A Figura 3.46 mostra a Pon(B) para BPSK, QPSK ou OQPSK e MSK como uma
funcdo de largura de banda bilateral, 2B, normalizada para a taxa de bits. A
partir desta figura podemos ver que MSK tem um pouco mais de poténcia fora-
da-banda que a do QPSK ou OQPSK para 2B<0,75Rp, € menor poténcia fora
da banda em 2B>0,75Ry. As larguras de banda contendo 90% da poténcia para
estes esquemas de modulacdo podem ser obtidas através de calculos

numeéricos. Os resultados aproximados sdo como se segue:
B0%=0,76Rb (MSK)

Bo0%=0,8Rb (QPSK, OQPSK)

Boo%=~1,7Rb (BPSK)

Estas também podem ser aproximadamente obtidas observando as larguras de
banda sobre as curvas correspondentes para Pop,=-10dB. Por causa do

espectro do MSK decair muito mais rapido, uma especificagdo mais rigorosa de
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poténcia em banda, como 99%, resulta em uma largura de banda muito menor
para o MSK do que para o BPSK, QPSK ou OQPSK. Os resultados huméricos
séo:

Bog%~1,2Rb (MSK)

Boo%=10Rb (QPSK, OQPSK)

B90%=20Rb (BPSK)

-10

-----

Pob (B) .
QPSK or OQPSK

(dB)
MSK
20 —

_30 | | |
0 0,5 1 1,5 2

2BT
Figura 3.46 - Fragao de poténcia fora da banda do MSK, BPSK, QPSK e OQPSK.

Essas comparacdes sugerem que para sistemas com largura de banda pouco
superior a cerca de 1,2Rp, o MSK deveria proporcionar um desempenho de
BER inferior ao QPSK ou OQPSK. No entanto, para sistemas em que se pode
diminuir a largura de banda para 0,75R;, seu desempenho de BER deve ser
muito préximo uma vez que todos eles tém 90% de poténcia em banda. Com a

diminuicdo da largura de banda de um sistema para abaixo de 0,75Rp, o
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desempenho de BER do QPSK ou OQPSK deve ser melhor. Com o aumento
da largura de banda do sistema para além de 10Rp, 0 seu desempenho de
BER converge para o caso de largura de banda quase infinita, isto €, eles tém
o mesmo desempenho de BER. As fronteiras exatas das regides de
desempenho superior para cada esquema de modulagdo sao dificeis de
determinar em situagdes praticas, uma vez que as caracteristicas detalhadas

do canal devem ser consideradas.

3.24. Modulador

(t)

cos 2af t +

t s
a(t) S/p (t)

sin2nft +

Figura 3.47 - Modulador MSK (I).

A Figura 3.47 mostra o modulador MSK implementado através de um OQPSK
com formatagdo senoidal. Esta diretamente baseado em (3.56). O trem de
dados de um sinal a(t) € demultiplexado em I(t) e Q(t) pelo conversor série-
paralelo (S/P). O sinal do canal em fase I(t) € composto pelos bits pares, € 0
sinal do canal em quadratura Q(t) pelos bits impares. Cada bit em I(t) e Q(t)
tem uma duracdo de 2T. Q(t) é atrasado de T em relagcdao a I(t). I(t) é
multiplicado por Acoszt/2T e cos2rmfct nos dois multiplicadores subsequentes
do canal I. Q(t) € multiplicado por Asinzt/2T e sin2mfct nos dois multiplicadores

subsequentes no canal Q. Asinzt/2T e sin2mfit sdo obtidos através de
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defasadores de 7/2 a partir de Acoszt/2T e cos2rmrict, respectivamente. No
somador, os sinais modulados dos canais | e Q sdo somados para se obter o
sinal MSK. Como mostrado anteriormente, Acoszt/2T e cos2rmf.t ndo precisam
estar sincronizados. Portanto, Acoszt/2T e cos2mfct podem ser gerados por

dois osciladores independentes.

BPF
G
cos 2xf .t
— >
A cos 7t
2T BPF

\

(f-)

Figura 3.48 - Modulador MSK (l).

Na Figura 3.48 tem-se uma implementacdo alternativa. A vantagem desta &
que a coeréncia da portadora e o coeficiente de desvio de frequéncia séo
pouco afetados por variagdes na taxa de dados. O primeiro estagio € um
multiplicador em alta frequéncia, que produz duas componentes de frequéncia

coerente em fase:

1
si(t) = EA cos 2mf,t (3.70)
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1
se(t) = EA cos 2mf_t (3.71)

onde f.=1+1/4T e f-=1.-1/4T. Estas duas ondas senoidais estdo separadas
uma da outra por dois filtros de banda estreita centrados em f. e f,

respectivamente. Nas saidas dos dois somadores, 0s sinais sao:

¢ () = 5;(t) + 50(0)

1 1
= EA cos 2mfit + EA cos 2mf_t

t
= A cos —cos 2nf_t (3.72)
2T
para o canal | e:

Po(t) = 5;(t) — s ()

1 1
= —EA cos 2mf,t + EA cos 2mf_t

mt
= Asinﬁsin 2rf.t (3.73)

para o canal Q. Estes dois sinais sao as portadoras com formatagao senoidal.
Sao entao multiplicadas por I(t) e Q(t), respectivamente, e depois somadas

para formar o sinal MSK final.

3.2.5. Demodulador

Utilizando as duas fungdes basicas definidas na Secéo 3.2.3, o sinal MSK no k-

ésimo intervalo de bit pode ser escrito como:

s(t) = Iy (t) + Qo (L), kT <t<(k+ 1T
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E pode ser mostrado que a(t) e ¢o(t) s&o ortogonais para fc=n/4T, n inteiro

(n #1), ao longo de um periodo de T.

Prova:

(k+1)T
f 61 (Do (Ddt
k

T

(k+1)T , t Tt
= A — oS 2t f t sin—=sin 2nf t dt
fkT cosZTcos nf, stTsm nf,

1 (k+1)T
=—A2] n—sin 4nf.t dt
2 , sin T sin4nf,

1, (k0T nt _mt
=§A fk [cos (47cht—?)—cos (47ch+?>] dt

T

Integrando o primeiro termo:

A2 1 (k+1)T
———=sin|4nf. — =
8 Amf,T ( ¢ T) .
Que sera zero quando:
T mn
47TfC_T:T' m inteiroe # 0
Isto é
(m+1) n o
fo = T S aT ninteiroe # 1

(3.74)

Isto obviamente também é valido para o segundo termo, o que conclui a prova.
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Sampler A

J-(2n+1)T dt — K 1:|: I2n
( -1

2n-1)T t=(2n+1)T

s(t) + n(t) ' @, (t) Threshold
' D, ) detector

2n+2)T 1 Q2n+1
J.( ) dt — [ :|: —»
onT t=(2n+2)T )

Figura 3.49 - Demodulador MSK.

Quando n ndo € um numero inteiro, ¢i(t) e ¢o(t) sdo essencialmente ortogonais
para fc>>1/T, o que ocorre normalmente. Isto acontece porque o coeficiente na
frente da funcdo seno em (3.74) é muito pequeno, quando o fc>>1/T. Vamos
considerar entdo, para todos os efeitos praticos, que ¢i(t) e ¢o(t) sdo ortogonais
em um periodo T. Segue-se entdo que eles sdo ortogonais para um periodo de
2T.

Uma vez que ¢i(t) e ¢o(t) sdo ortogonais, a demodulagdo coerente 6tima do
sinal MSK é muito semelhante ao do QPSK. A Figura 3.49 mostra o
demodulador coerente 6timo para MSK (o método de obtengdo dos sinais de
referéncia e tempo do bit sera discutido na proxima se¢ao). Uma vez que cada
simbolo dos dados em I(t) ou Q(t) ocupa um periodo de 2T, o demodulador
opera numa base 2T. Os simbolos séo designados como {lx, k=0, 2, 4, ...} e
{Qx, k=1, 3, 5, ...}. Para o k-ésimo intervalo de simbolo, o intervalo de
integracdo no canal | € de (2n-1)T a (2n+1)T e no canal Q é de 2nT a (2n+2)T,
onden=0,1, 2, .... Estes intervalos correspondem aos respectivos periodos de

simbolo dos dados (ver Figura 3.42). Para o canal | a saida do integrador sera:
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(2n+1)T
f( SO (D)t

2n—1)T

Cn+1)T
- f( (11 (©) + Qo (O] 1 (D)t

2n—1)T

(@n+1)T
= J. I,¢?(t)dt, (o segundo termo desaparece devido a ortogonalidade)
(2n-1)T

n+1)T Tt
= j AZIkCOSZﬁCOSZZR'fCtdt
@n-1)T

@n+1)T 1 at 1
A%I, > (1 + cos 7) > (1 + cos 4nf.t)dt

I
—

@n-1T

f — AL, (1 4+ cos — + cos 4nf,t + cos — cos 4 f,t)dt
@en-vr 4 T T

1

= S ATl

Somente o primeiro termo da integragdao acima produz um resultado diferente
de zero. A integracdo do segundo termo é exatamente zero. As integragbes do
terceiro e quarto termos sdo exatamente zero apenas quando fc € um multiplo
de 1/4T, isto €, quando as portadoras dos dois canais s&o ortogonais. Por isso,
geralmente escolhemos fc como um multiplo de 1/4T. No entanto, mesmo que fc
nao seja um multiplo de 1/4T, as integragdes dos terceiro e quarto termos
serdo muito pequenas em comparagao com o primeiro termo para f:>>1/T, que
€ geralmente o caso. Portanto, podemos concluir que na saida do amostrador
do canal | tem-se essencialmente AZ2Tl/2, independentemente da
ortogonalidade da portadora. Similarmente, podemos mostrar que a saida do

amostrador do canal Q sera A2TQ/2. Estes dois sinais sdo detectados pelos
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detectores de limiares para a obtengcdo dos sinais Ik € Qk. Os limiares dos

detectores sao estabelecidos em zero.

Como o MSK é um tipo de CPM, podemos também realizar a demodulagéo
com um esquema de demodulacdo para CPM em treliga usando o algoritmo de
Viterbi (BHARGAVA ,1981).

3.2.6. Sincronizagao

Para o demodulador da Figura 3.49, as portadoras de referéncia ¢i(t), ¢o(t) € o
sinal de relogio a 1/2 taxa de bits, necessarias para a amostragem, sao
recuperadas a partir do sinal recebido pelos circuitos de sincronizagdo da
Figura 3.50. O sinal MSK s(t) ndo tem componentes discretas que poderiam ser

utilizadas para sincronizagao (Figura 3.45).

No entanto, ele produz componentes espectrais discretas fortes em 2f. e 2f-

quando passado por um quadrador:

Tt
s2(t) = A%cos? (27cht + o7 + cbk)

1 7 mt
= EAZ 1+ cos (47rfct + -t 2<1>k)]

100 it
=§A _1+cos(4nfcti?)]

onde 2dx=0 (mod2m). O segundo termo da expressdo acima consiste no
chamado sinal FSK de Sunde com h =1 e as duas frequéncias sao 2f: e 2f-.
Este sinal tem duas componentes espectrais discretas fortes em 2f. e 2f-, que

contém a metade da poténcia total do sinal FSK.
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Figura 3.50 - Recuperacao de Tempo de Simbolo e Portadora em MSK.

Estas componentes sao extraidas pelos filtros passa-faixa (na pratica, por
malhas de sincronismo de fase) e, em seguida, divididas por dois em
frequéncia para se obter s|(t) = cos2mfit e sg(t) = cos2mf-t (suas amplitudes sao
normalizadas para 1). A soma si(t)+sq(t) e a diferenga si(t)—sqo(t) produzira as
portadoras de referéncia ¢i(t) e ¢o(t), exceto por um fator A, respectivamente -
ver (3.72) e (3.73).

Multiplicando si(t) por sg(t),tem-se:
51(t)sq(t) = cos 2mf,tcos 2mf_t

1 mt
= 5(0057+ cos 47cht) (3.75)

Ao passar este sinal por um filtro passa-baixas, tem-se na sua saida a
componente 2 cosat/T, um sinal senoidal com 1/2 taxa de bits, que pode ser

facilmente convertido numa onda quadrada no tempo do relégio para os

integradores e os amostradores do demodulador.
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Ao passar o sinal do produto por um filiro passa-altas, a saida sera ; cos4rft.
Dividindo esta frequéncia por 2 e amplificando sua amplitude, podemos obter
cos2mfct que é a portadora necessaria no demodulador da Figura 3.49. O sinal
de banda-base com formatagcdo senoidal cosmt/2T necessario na Figura 3.49
pode também ser extraido a partir do sinal em (3.75) por um filtro passa-baixas
e um divisor de frequéncias por dois. Assim, o circuito de recuperagdo de
portadora e do tempo de bit na Figura 3.50 pode ser utilizado para o

demodulador da Figura 3.49.

Ha uma ambiguidade de fase de 180° na recuperagao da portadora, devido a
operagao de quadramento. Uma vez que [+ s(t)]?= s(t), tanto para s(t) como
-s(t)] geram as mesmas referéncias ¢i(t) e ¢o(t), portanto, as saidas dos canais
| e Q do demodulador poderédo ser —I(t) e —Q(t), respectivamente, se o sinal
recebido é —s(t). Um método para resolver este problema consiste em codificar
diferencialmente o trem de dados antes da modulagao, tal como descrito na
Sec¢ao 3.1.2 para o DBPSK.

Para o MSK implementado como um OQPSK com formatagao senoidal, devido
a ambiguidade de fase de 180° na operagdo de recuperagédo da portadora, a

codificacado e decodificacao diferencial € necessaria.

3.2.7. Probabilidade de erro

A derivagéo da taxa de erro de bit para MSK é muito semelhante ao do QPSK

mostrado anteriormente.
Vamos assumir que o canal € AWGN; o sinal recebido é entao dado por:
r(t) = s(t) + n(t)

onde n(t) € o ruido branco aditivo Gaussiano. No caso de se utilizar o

demodulador da Figura 3.49, o sinal MSK é demodulado para cada canal | e Q
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e devido a ortogonalidade dos componentes | e Q do sinal MSK, eles nao
interferem um no outro no processo de demodulagdo. No entanto, o ruido fara
com que os detectores exibam bits errados. Neste caso, a probabilidade de
erro de bit (Pp) ou a taxa de erro de bit (BER) s&o de interesse. Por causa da
simetria, os canais | e Q tém a mesma probabilidade de erro de bit (ou seja,
Poi = Png). Além disso, os erros no canal | e no canal Q séo estatisticamente
independentes e os bits detectados para ambos os canais sdo diretamente
multiplexados para formar a sequéncia de dados final. Portanto, basta

considerar apenas Py (ou Ppg) e este sera a Py para todo o demodulador.

Vamos retomar a Figura 3.49: na entrada do detector de limiar, o sinal do canal

| sera:

1
Vie = EATIk + nyg

onde k=2n e o ruido é:

2n+1)T Tt
Ny = j n(t) cos —cos 2nf t dt
(2n-1T 2T

que é um ruido Gaussiano com média zero. Sua variancia equivale-se a:

@n+1)T Tt 2
6’ =Eni}=E <f n(t) C0S 5 €os 2nf.t dt)
(

2n—1)T

@n+1)T »@2n+1)T Tt T
= f f E{n(t)n(t)} cos == cos 2nf,t cos — cos 2nf.t dtdt
( ( 2T 2T

2n-1)T Y(@2n-1)T

@n+1)T »@2n+1)T Tt T

0

= f f —8(t — 1) cos —=cos 2nf.t cos —=cos 2nf.T dtdt
en-0T Jen-nr 2 2T 2T

N n+1)T

__0 2 2

=— c0s* —=cos-2nf.tdt
2 Jan-nr 2T
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O detector tem um limiar em zero. A probabilidade de erro de bit no canal |

sera:

1
PbI = Pr EAT + Nk < 0|Ik = +1]

1
= Pr|=S AT + > Ol = —1]

[ 1
= Pr|n; > EAT]

® 1 _u | x2
= e Zazduzf e 2dx
.f%AT\/ZnG A_gAT\/ZEG

[

0 (AT) 3 Q< AT ) s A2T (3.76)
20 2\/N,T/4 No '
A energia de bit Ep do sinal MSK transmitido é:

kT 1
E, = j A?cos? [271 (fc + dy, —> t+ Zdbk] dt
(k-1)T 4T

1 kT 1
=—A2] {1+cos [4n(f +dk—>t+2®k]}dt
2 Jge-vyr ‘ aT

1 2
= S AT (3.77)

uma vez que a integracdo do segundo termo é zero. Assim, a expressao para

Pui pode ser escrita como:

126



P, =0 2Ey (3.78)
bl NO ) .

Da mesma forma, podemos derivar a expressao de Ppg. O resultado sera
idéntico ao Pn. Como os erros nos canais | e Q sdo estatisticamente
independentes, a  probabilidade de erro de bit global ¢é
Pb= (Pni+Png)/2 = Ppi= Ppg. Isto implica que o ruido nkx € nok s&o néo-
correlacionados, pois variaveis Gaussianas e Gaussianamentes aleatdrias nao
correlacionadas sao estatisticamente independentes. A componente de ruido
na entrada do detector de limiar no canal Q é definido de forma semelhante ao

Nik:

(2n+2)T Tt
Nok = j n(t) sin—sin2nf.tdt
2nT 2T

A correlagédo de nik com ngk € dada por:

E{nlank} =

(2n+1T Tt (2n+2)T Tt
E{j n(t)cos —cos 2nf,t dtJ n(t)sin—sin 2nf.t dt}
2n-1)T 2T 2nT 2T

@n+1T (2n+2)T -
= ] j E{n(t)n(1t)}cos —= sin — cos 2nf .t sin 2nf,t dtdt
2n-1)T Y2nT 2T 2T

mt it
o6(t— —Sin— 2nf .t sin 2nf,t dtd
. ( ‘L')COSZTSlTLZTCOS nf.tsin2nf, T

N, @n+1)T J(2n+2)T
2

2 Jon-nr

No [T eI i ™ 2nf.t sin 2mf.t dt
= — COS —=SIn——=cos sin
2 ). o1 S gy €08 2mct sin 2mf
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onde os limites da ultima integragdo seguiram o fato de que &(t-7) =0 para
t # z. Assim nik € nok S&o nao-correlacionados e, portanto, independentes uma

vez que sao Gaussianas.

Como resultado, a probabilidade de erro de bit de todo o demodulador, Py = Py

€ dada por:

P,=0| [-—], (3.79)

que é exatamente a mesma dos BPSK, QPSK e OQPSK - as curvas de Py

podem ser encontradas na Figura 3.22.

3.3. Modulacgao de fase continua (CPM)

Na secao anterior foi mostrado que o sinal MSK tem fase continua. Na verdade
MSK €& apenas um caso especial de uma grande classe de esquemas de
modulagdo de amplitude constante definida com modulagdo de fase continua
(Continuous Phase Modulation - CPM). Esta classe de modulagdo tem
conjuntamente eficiéncia em poténcia e largura de banda. Com a escolha
apropriada da formatagcdo dos pulsos e outros parametros, esquemas CPM
podem alcancar maiores eficiéncias em largura de banda que QPSK e
esquemas MPSK de ordem maiores. Mesmo que o QAM de alta ordem supere
o MPSK em termos eficiéncia de poténcia ou de largura de banda, o envelope
nao-constante do QAM pode impedir a sua utilizagdo em canais com
amplificadores de poténcia nao lineares. Portanto, o CPM vem recebendo
muita atencdo em canais por satélite. Alguns dos esquemas CPM tém sido
usados em sistemas de comunicagao praticos. Por exemplo, o GMSK vem
sendo utilizado no sistema da NASA — Advanced Communication Technology
Satellite (ACTS).
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Como o GMSK é um dos esquemas recomendado pela ESA (ECSS, 2011)
faremos uma sintética apresentacdo deste tipo de modulagcédo; analises

detalhadas sao encontrados em Xiong (2006).

3.3.1. Descrigdao do CPM

O sinal CPM é definido como:
s(t) = Acos(2nf.t + d(t,a)), —w<t< o (3.80)

A amplitude do sinal € constante. Ao contrario dos sinais de esquemas de
modulagao definidos anteriormente, como os do MPSK e MSK, onde os sinais
sdo geralmente definidos num intervalo de simbolo, este sinal é definido em
todo o eixo do tempo. Isto ocorre porque a fase, ®(t,a), € continua e variavel no
tempo e geralmente é influenciada por mais de um simbolo. A sequéncia M-

aria de simbolo transmitida a={ax} esta incorporada na variacdo de fase:

o(t, a) = 21h 2 a,q(t — kT) (3.81)

k=—o0

com:

t
a() = j 9@ d (3.82)

O dado M-ario ax pode assumir qualquer dos valores: +1, 13, ..., #(M-1), onde
M geralmente é uma poténcia de 2. A fase é proporcional ao parametro h, que
€ denominado de indice de modulacao. A fung¢ao de fase q(t) em conjunto com
o indice de modulagao h e os simbolos de entrada ax, determinam como serao
as mudancas de fase com o tempo. A derivada de q(t) é a fungao g(t), que é o
pulso formatado em frequéncia. A funcao g(t) tem geralmente um formato de
pulso suave ao longo de um intervalo de tempo finito O<t<LT, e é zero fora.

Quando L<17, temos um formato de pulso de resposta completa uma vez que
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todo o pulso estd no tempo do simbolo T. Quando L>1, temos um formato de
pulso de resposta parcial, ja que apenas uma parte do pulso esta no tempo do

simbolo T.

O indice de modulagdo h pode ser qualquer numero real, em principio. No
entanto, para o desenvolvimento de detectores CPM praticos de maxima
verossimilhanga, h deve ser escolhido como um numero racional. Escolher h
racional faz com que o numero de estados de fase seja finito, assim detectores
de maxima verossimilhanga, utilizando o algoritmo de Viterbi, por exemplo,
podem ser usados. Ao escolher diferentes pulsos g(t) e variando o indice de
modulagdo h e tamanho do simbolo M, uma grande variedade de esquemas

CPM pode ser obtida. Os pulsos formatados seguem a forma abaixo:

f_toog(r)dr = %

Isso faz que a variagdo maxima de fase do sinal seja (M—1)h1r para o periodo
de g(t).

3.3.2. MSK Gaussiano (GMSK)

GMSK ¢é o minimo chaveamento Gaussiano. O g(t) do GMSK é definido por:

T T
1 t_7 t+?
g(t) =5710Q 2nBy == | = Q| 2mBy =2 ||, 0= ByT <1

(3.85)

72

w 1 _Z
Q) = [, N 2dt
A Figura 3.51 mostra o g(t) e q(t) para o formato do pulso em GMSK. O eixo do
tempo é normalizado para T. Um pulso retangular conhecido é definido em
[0,LT] e a sua funcédo de fase ¢€ linear, atingindo o valor maximo (0,5) no final do
periodo. O g(t) do GMSK é definido em [-«,«~], mas a energia principal esta em

[-T,+T] (para BpxT=0.25, por exemplo). A fungédo de fase muda suavemente no
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mesmo intervalo, atingindo o seu maximo em T. Uma vez que a resposta em
frequéncia do pulso GMSK ¢ infinita, ele deve ser truncado quando for

implementado no dominio do tempo.

g(t) e h podem ser escolhidos para permitir que esquemas alternativos de CPM
superem o MSK em termos de eficiéncia de poténcia e de eficiéncia de largura
de banda. A razdo para isto acontecer € uma memoria que é introduzida no

sinal CPM por meio da fase continua.

0.5 | | 05 ~--L_--_L
W)-TJ/F\ET' q(t)
0 ————— [ 0 - -t
| | t | | t
-3 -1 1 3 -3 1 1 3

Figura 3.51 - Formato do pulso para GMSK (BsT = 0.25).

O GMSK, como descrito, € baseado em MSK e foi desenvolvido para melhorar
a propriedade espectral do MSK usando um filtro Gaussiano de pré-modulagao.
A funcao de transferéncia do filtro é:

_(L)zln_z
H(f) = e ‘By 2 (3.86)
onde By é a largura de faixa de 3 dB. O pulso de frequéncia g(t) do GMSK foi

definido acima (3.85). Este g(t) pode ser gerado passando um pulso retangular

por este filtro.

A densidade espectral de poténcia GMSK é mostrada na Figura 3.52, onde ByT
€ um parametro. O espectro do MSK (BpT =«~) € também mostrada para
comparacdo. E obvio observar que quanto menor for BpT, mais estreito é o
espectro. No entanto, quanto menor for BpT, mais distante o GMSK fica do
MSK e a degradacado no desempenho de erro utilizando um demodulador MSK

sera maior. Isto sera visto mais a frente. A Tabela 3.9 mostra as larguras de
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banda (normalizados para a taxa de simbolos) para quatro percentuais de

poténcia total dentro da largura de banda e para quatro valores de ByT.

B T = == {MSK)

.
—

1.0
\ 9.7

ol PERNVER A
PdSBD —60 Glszlb\\\\\\ﬁxvz\\\{/‘
o TSRS
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~120 \\\\V/\‘\ -

0o 05 10 15 20 25 (M7

—20

24

Figura 3.52 - Espectros de poténcia de GMSK.

Um exemplo de modulador GMSK normalmente utilizado € o do tipo da Figura
3.53, onde o filtro deve ser um filtro Gaussiano e o modulador FM deve ser um

modulador MSK (isto €, um modulador com h=0,5).

Tabela 3.9 - Porcentagem de largura de banda do GMSK.
BoT | 90% | 99% | 99,9% | 99,99%
02 052|079 | 0,99 1,22
0,25 | 0,57 | 0,86 | 1,09 1,37
05 069|104 | 1,33 2,08
MSK | 0,78 | 1,20 | 2,76 6,00

A demodulagéao pode ser realizada utilizando um demodulador do tipo malha de
Costas, onde a demodulagao e a recuperacao de portadora estdo combinadas

e a recuperagao de reldgio separada. A Figura 3.53 mostra a implementagao
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digital deste demodulador. Dois flip-flops tipo D atuam como demoduladores
em quadratura de produtos e os dois circuitos I6gicos ou-exclusivos sao usados
para os multiplicadores de banda-base. As portadoras de referéncia
mutuamente ortogonais sao geradas utilizando-se dois flip-flops tipo D. A
frequéncia central do VCO é entdo definida como sendo igual a quatro vezes a

frequéncia central portadora.

D Q \ 4

C

[
Modulated
IF in signal

Y
Clock
Recovery

Loop
D Q D Filter

VCO

Figura 3.53 - Implementagao digital do circuito demodulador de malha de Costas para
GMSK.

Valores praticos de taxa de erro de bit podem ser vistos em Xiong (2006). Aqui
vale a pena colocar que a degradagdao do GMSK em relagdo ao MSK é de
cerca de 1 dB para BpT=0.25 e pode-se calcular aproximadamente o BER pela

seguinte equacao:

P ke 3.87
onde: a = {0;68 ) para GMSK com B,T = 0,25
-~ oss, para MSK simples com B,T — o

133



4 TOPOLOGIAS DE TRANSMISSORES DE DADOS A ALTAS TAXAS

Como mencionado no Capitulo 1, a observacdo da Terra em ultra-alta
resolugio € um dos pontos proeminentes no desenvolvimento de
sensoriamento remoto. A transmissao de ultra-alta taxa de dados (centenas de
Mbps / Gbps) é definitivamente o curso do desenvolvimento devido ao emprego
de sensores com cada vez maiores resolugdes espaciais, e a consolidagao da

exploracao da banda Ka sera a proxima diregao deste desenvolvimento.

Os principais fatores que devem ser considerados na transmissdo de altas

taxas de dados, destacados por Liu (2013), s&o:

1) Requisito primario de taxa de bits de transmissdo no enlace de

descida;
2) Requisito de BER para o processamento de imagem;

3) Minimizar a relagéo 'energia de bit requerida/densidade espectral de

poténcia de ruido', (Eb/No), para um dado BER;
4) Minimizar/otimizar a largura de banda necessaria do sistema;
5) Implementar um desempenho anti-interferéncia 6timo;

6) Reduzir a complexidade do sistema e os custos para aplicagédo em

satélites de pequeno porte.

A topologia de um sistema consiste na forma como s&o interligados os
elementos que o constituem, representando a arquitetura funcional basica do

sistema, de acordo com De Ranter e Steyaert (2006).

Na Figura 4.1 tem-se o Diagrama de Blocos da topologia basica de um
transmissor de dados digital a altas taxas para satélite, composto pelo gerador

sintetizado do sinal da portadora de RF, pelo Modulador I/Q que modula a
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portadora por meio dos dados digitais (sinal modulante) e pelo amplificador de
alta poténcia (HPA) que elevara o nivel do sinal modulado para o valor

requerido para a transmissao.

INFORMAGAO
(DADOS)
GERADOR DO SINAL [T F:
'—
DA PORTADORA = z

Figura 4.1 - Topologia basica de um DT.

Logo, as arquiteturas funcionais basicas de um DT podem ser ordenadas em

quatro classes principais:

1) Topologia 1: sintetizacdo de frequéncia e modulacédo diretas em banda X

onde é obtida a compactacido maxima possivel para o sistema.

Atualmente, com o avango das tecnologias de componentes para aplicagéo
espacial e a crescente utilizacdo de componentes Commercial-Off-The-
Shelf — (COTS), para aplicagdes em satélites de pequeno porte e missdes
com duracgao até 5 anos, a disponibilidade de componentes para emprego
direto em banda X estd caminhando para um estagio de consolidagéo
(COLE, 2015). Ainda podem ocorrer alguns problemas referentes ao
controle de exportacdo de certos dispositivos especificos de RF devido as
restricdes das International Traffic in Arms Regulations (ITAR), do U.S.
Department of State (2016), que deverao ser consideradas na fase inicial do

projeto elétrico no procurement de componentes.

A Figura 4.2 mostra a topologia descrita acima, onde sao destacados os
blocos principais do DT.
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Sintetizador - | Modulador | Pré- ~_ ~_ Out
Banda X ~| Banda X ™| Amplificador

A

Dados

Figura 4.2 - Topologia 1 do DT com geracdo e modulagao direta em banda X.

O Sintetizador Banda X, o Modulador Banda X, o Pré-Amplificador e o
primeiro Filtro Passa Faixa (BPF) formam a célula basica de um transmissor
de dados que sera denominado como MDLD-TX (que pode ser QPSK-TX
ou BPSK-TX ou 8PSK-TX ou GMSK-TX ou etc., dependendo da modulagao
empregada). O sinal de saida do TX é entdo amplificado pelo HPA e o sinal
passa por outro BPF de alto Q (mecénico) para a conformagéo do sinal a
ser transmitido, atenuando os ldbulos secundarios do sinal modulado e

espurios/harmonicos.

Topologia 2: sintetizagdo de frequéncia em uma frequéncia intermediaria Fl,
normalmente em banda S devido a grande disponibilidade de componentes
off-the-shelf com qualificacao espacial e alta confiabilidade, multiplicagao de
frequéncia por 4 para banda X e modulacido direta na banda X:

compactacgao reduzida um pouco em relagao a anterior.

Este esquema (Figura 4.3) € uma pequena variagdo do primeiro, onde o
Sintetizador Banda X é desenvolvido através de um sintetizador em banda

S (2 GHz) e um multiplicador por 4 para gerar o sinal em 8 GHz.

Isto podera ser necessario se o componente VCO (Voltage Controlled
Oscillator) para geragdo direta em banda X sofrer restricdo para seu
fornecimento ou sua especificacdo de ruido de fase ndao cumprir com o
requisito de projeto, além da especificagdo de pushing (sensibilidade do...
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Dados

Y

Modulador Pré- ~_ == [Out
X4 > o
Banda X Amplificador

\ A
4

Sintetizador
Banda S

Figura 4.3 - Topologia 2 do DT com gerador banda X implementado por gerador banda

S e multiplicador por 4.

...oscilador a flutuagdes da tensédo da fonte de alimentagédo) que, devido a
ruidos e interferéncias externas, causam flutuacdo da tensdo de
alimentagao, que pode provocar um aumento do ruido de fase final do

sintetizador.

VCOs em banda S tém maiores opcdes de fornecedores e possuem
especificagdes de ruido melhores que em banda X, mesmo considerando,
evidentemente, a multiplicagdo por quatro. Valores tipicos de pushing para
componentes off-the-shelf com qualificacdo espacial: 5 MHz/V para VCO
em banda S, 20 MHz/V multiplicando-se por quatro, e 78 MHz/\VV em banda

X. (Dados dos datasheets dos componentes).

Topologia 3: sintetizacdo de frequéncia na Fl banda S, como no esquema
anterior, um Up-Converter (conversor para cima) para banda X, com
utilizacdo de um oscilador local OL em banda C, e modulagdo direta em

banda X: compactacao média.

O Up-Converter e o Sintetizador Banda C sao adicionados nesta topologia
para a geragao em banda X, o que difere da primeira topologia como pode

ser observado na Figura 4.4.

Topologia 4: sintetizagdo de frequéncia na Fl banda S, como nos dois

esquemas anteriores, modulagédo em banda S e depois o up-converter para
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banda X, com utilizacdo de um OL em banda C: compactacdo € a mesma

da anterior. O diagrama em blocos € apresentado na Figura 4.5.

Dados

Sintetizador
Banda S

4

()

Modulador

Banda X

T

oL
Banda C

Pré-

| Amplificador

&

2>

(Q

Figura 4.4 - Topologia 3 do DT com gerador banda X implementado por um up-

Dados

A

Modulador
Banda S

A

Sintetizador
Banda S

converter.

oL
Banda C

Pré-
Amplificador

Figura 4.5 - Topologia 4 do DT com geragao e modulagédo em banda S.

Out

Destas quatro topologias ainda podemos ter outros varios diagramas funcionais

especificos de transmissores, dependendo do tipo de modulacdo a ser
utilizada, como: BPSK (DBPSK); QPSK (DQPSK), OQPSK, m/4-QPSK e
UQPSK; 8PSK, 4D-8PSK TCM (4-Dimensional Eight Phase Shift Keying Trellis

Coded Modulation — Modulagdo Codificada em Trelica 4-Dimensional com

Chaveamento de 8 Fases); ou GMSK; etc.
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Além da disponibilidade de componentes para aplicacdo espacial, da
compactagao necessaria do DT para o porte do satélite, e do consumo de
energia, outros problemas técnicos devem ser considerados para a escolha do

tipo de topologia a ser empregado como sera visto abaixo na Secgéo 4.1.

4.1. Modelo basico e problemas técnicos principais da transmissao de

dados de sensoriamento remoto

Fonte de Codificador Codificador Filtro de Amplificador
Informacéo de Fonte de Canal Modulatoy Transmissao de Poténcia -
c
; <
Canal de g
Transmissao 5
2
)
[0l
Decodificad Decodificado Filtro Filtrode |_ | Amplificador | 3.
or de Fonte r de Canal Casado el Recepgdo [ Baixo Ruido [ o

Figura 4.6 - Modelo do sistema de comunicacdo de transmissdo de dados de
observagao da Terra.
Fonte: Adaptado de Liu (2013).

O modelo de sistema de comunicagao de transmissao de dados de um satélite
de observacgao da terra, segundo Liu (2013), é ilustrado na Figura 4.6. A seguir

sao destacados aspectos tipicos de alguns dos blocos do modelo acima.
1) Fonte de informacéo:

As informagdes de sensoriamento remoto sao principalmente informacdes
de imagem mais dados auxiliares; e, geralmente, as imagens sao sinais
analogicos digitalizados (amostrados e quantizados) provenientes de
camera oOptica com sensor CCD ou CMOS, sensor infravermelho e de

sensores ativos como o SAR e o LASER, etc.
2) Codificagcéo da fonte:

A codificacao da fonte de informacéao é a conversao da informacéao de
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entrada numa sequéncia digital apropriada para o préximo bloco do

transmissor, como o NRZ-L mencionado no Capitulo 3.

A fim de reduzir a taxa de bits a serem transmitidos com os propdsitos de
reduzir a largura de banda, economizar poténcia e otimizar a capacidade de
armazenamento, uma das técnicas importantes usada na codificagdo da

fonte de informagao é a compressao de dados. (FARIA ET AL., 2013).

Para certas missdes de sensoriamento remoto como monitoramento com
precisdo e reconhecimento, entre outras, € necessario obter imagens 2D ou
3D de ultra-alta resolugdo. Com o rapido desenvolvimento da tecnologia dos
sensores de imagem, a resolugcdo da imagem esta continuamente sendo
aperfeicoada. O volume de dados cresce e a taxa de dados a ser
transmitida € cada vez mais alta, exercendo grande pressao sobre o
subsistema de transmissao de dados. Por isso, pode ser necessario obter
taxas de compressédo compativeis e com minima perda. Na pratica, € dificil
realizar a compressdao sem perdas quando se tem elevado volume de
dados. Neste caso a compressdao com pequena perda e com baixa

distorcao é usualmente admitida.

De acordo com Faria et al. (2013), existem muitos métodos de compressao
de imagem, a saber: transformagdo de cosseno discreta, quantizacao
dinamica, Differential Pulse Code Modulation (DPCM) e codificagéo run-
length, codificagcdo Huffman, predigcdo inter-frame, compensacdo de

movimento, transformacgao wavelet, etc.
Técnicas de codificacdo/decodificacdo de canal

Como enfatizado varias vezes, a poténcia em RF em sistemas de
transmissdao de dados sempre sera limitada, e a taxa de erro de bit
requerida € extremamente baixa para os servicos de observagao da Terra
se comparado com outros servicos de comunicagao terrestre. Portanto,

pode ser necessario selecionar um método de controle de erros com grande

140



capacidade de correcdo de erros e, ao mesmo tempo, deve ser considerada
a complexidade da implementacao desta codificagdo de corre¢ao de erros
selecionada, tanto na transmissdao como na recepgao, devido as altas

velocidades em que operam os circuitos.

Para um satélite de observacdo da terra com um subsistema de
transmissdao de dados a altas taxas, mas com uma largura de banda
limitada, o método combinando modulagdes multifases e codificacdo de
média complexidade pode ser usado para realizar o controle de erro sob

poténcia e banda limitada (por exemplo, o0 4D-8PSK TCM).
Esquemas de Modulacdo/Demodulacao

Baseando-se em certas caracteristicas do sistema de transmissao de
dados, o modulador deve ter alta eficiéncia em largura de banda e em
poténcia, o sistema deve ter tolerancia a nao linearidades, baixo consumo

de energia elétrica e volume reduzido.

Como a poténcia de RF de um satélite de observagao da terra € limitada,
mas a banda de frequéncia é continua numa certa faixa, moduladores com
envelope constante sdo utilizados. Retomando o que ja foi visto no Capitulo
3, métodos de modulagao eficientes em que se pode operar o amplificador
de poténcia do transmissor do satélite em condigdes de saturagcédo sao,
principalmente: BPSK, QPSK, OQPSK, MSK, GMSK, 8PSK e 4D-8PSK
TCM, sendo o QPSK o mais utilizado na modulagdo e demodulagao.
Sistema com multi-modulagao, utilizando varios esquemas de modulacéo

num mesmo circuito, e selecionaveis, pode ser visto em Fong (2003).

Ha também o aperfeicoamento de tecnologias para moduladores multifases
e receptores capazes de realizar a demodulacdo multifase com perda
aceitavel. MPSK, com M = 8, 16 principalmente, pode ser largamente

utilizada devido a sua alta eficiéncia de largura de banda.
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Quando a taxa de simbolos do canal € a mesma, a largura de banda de um
sistema multifase (com M fases) € a mesma que a do sistema de duas
fases, mas a taxa de bits do sistema de multiplas fases é log>M vezes maior
que a do sistema de duas fases. Exemplo: um sistema 8PSK pode

transmitir uma taxa de bits 3 vezes maior (l0g2-8 ) que um sistema BPSK.

Além disso, sistemas utilizando modulagdo como a TCM (Trellis Coded
Modulation) pode integrar a vantagem de redugdo de poténcia e é um
esquema de modulagdo adequada na transmissao de dados a altas taxas
de sensores de satélite, mas com complexidade de implementacéo devido a
necessidade de componentes como FPGAs e DSPs que operem na taxa de
bits selecionada. (FPGA = Field Programmable Gate Array;
DSP = Digital Signal Processor). A tecnologia de correcdo de erro que
combina modulagdo com codificagdo adaptativa (ACM) esta em crescente

direcdo de desenvolvimento.

Outros esquemas, como o MSK, que modula por chaveamento continuo de
fase de frequéncia binaria com razao de modulagdo de 0,5, tem um

envelope constante, a mudanga de frequéncia do sinal € estritamente igual

at 1/4‘Tb e o indice de modulagao correspondente é 0,5. Um periodo de

simbolo do sinal deve ser multiplo inteiro de 1/4 do ciclo da portadora, € a
fase do sinal deve ter mudancgas lineares precisas de xm/2 em relacédo a
fase de portadora. No momento da conversao do simbolo, a fase do sinal é
sucessiva e a forma de onda do sinal € livre de saltos de fase. O sinal MSK
tem melhor desempenho antirruido e menor poténcia fora da banda

espectral do que o QPSK.

Existem também outros métodos especificos de modulacido de envelope
nao-constante, como o QAM, modulagdo por chaveamento de fase e
amplitude da portadora em quadratura, que é uma modulagao digital de
duplo controle, de amplitude e fase; o QAM de quatro niveis — 4QAM é
basicamente o QPSK. Se combinada com multifases (16QAM / 16APSK,
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etc.), a utilizagdo da banda de frequéncias pode ser melhorada ainda mais.

O inconveniente destes esquemas de modulagcéo é que o envelope nao é

constante para M > 4.

De acordo ainda com Liu (2013), a base do diagrama de blocos do circuito

modulador/demodulador a altas taxas de dados é a mesma que o

modulador/demodulador a baixas taxas. A diferenga esta em como alcancar

altas velocidades em um circuito especifico; as medidas geralmente

utilizadas sao os seguintes:

a)

Processamento paralelo de dados em alta velocidade no dominio da
frequéncia: mesmo tomando como base 0s avangos nos niveis
tecnologicos dos dispositivos atuais, ainda havera grande dificuldade
no design de circuitos quando a taxa de processamento for proxima
ou maior que 1 Gbps para circuitos embarcados. Um método comum
€ a utilizacdo de processamento paralelo multicanal para reduzir a

taxa de processamento de cada canal;

Selecdo da solugdo de algoritmos mais rapidos para o

processamento digital de sinais;

Amostragem A/D de alta velocidade: a amostragem A/D é o primeiro
obstaculo para quaisquer algoritmos a serem implementados no
demodulador. A qualidade da amostragem A/D, especialmente na
precisdo da amostragem e a SNR de saida do A/D, afeta diretamente
a qualidade da demodulagao. Entretanto, é também importante ter a
certeza que nao havera transferéncia cruzada (crosstalk) entre os
dados de saida. Canais duais quantizados em 8 bits e dispositivos de
amostragem A/D com taxas de dados extremamente elevadas

(operando com clock de 1 GHz) sao atualmente utilizados em terra.

Rigoroso projeto da PCBs: uso de softwares avangados para o

projeto de PCBs para operacgao a altas taxas com atengdes especiais
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no design referentes a casamento de impedancia, delay, crosstalk,
EMI, etc.

e) Design modular, equipando cada moédulo com uma caixa de
blindagem e outras medidas que podem ser utilizadas para melhorar
o desempenho dos circuitos em alta frequéncia e reduzir a influéncia

dos parametros distribuidos e interferéncia.

Outras dificuldades no design do sistema de transmissao de dados a altas
taxas estdo em resolver os desafios técnicos sob um ambiente onde os
sinais recebidos tém um efeito Doppler consideravel (até 2400 kHz), tais
como a técnica de rastreamento e sincronizacdo do receptor/demodulador,
o algoritmo de demodulagéo paralelo, bem como o algoritmo de correg¢ao de

erros com taxa continuamente variavel.

Ha, portanto, grande dificuldade no desenvolvimento do demodulador
devido justamente as altas taxas de dados na demodulagédo e a
consequente alta frequéncia intermediaria no receptor. Primeiramente, o
problema de operagado com estabilidade em baixos SNR deve ser resolvido,
isto é, o limiar de sincronismo do demodulador deve ser diminuido para um
Ew/No em torno de 5 dB. Em segundo lugar, a perda na relagéo portadora-
ruido (C/N), causada pela imperfeicdo do demodulador em si, deve ser
reduzida. A forma fundamental de melhorar o desempenho do demodulador
€ diminuir ainda mais a deterioracdo de C/N devida a cada unidade ou
componente do demodulador. Estdo incluidas as seguintes medidas: o
canal de transmissao de Fl, o filtro de Fl e o filtro de recepcdo em banda-
base deverao ter caracteristicas de resposta em frequéncia e amplitude e
de atraso de grupo planas e lineares; o nivel de saturagdo de entrada deve
ter valor otimizado no design; a fonte de referéncia local e o sintetizador de
frequéncia devem ter baixos ruidos de fase e dispersdo, tanto para o

circuito de recuperagao da portadora quanto para o do reldgio.

5) Filtro de formatacao, filtro casado e filtro de equalizagao
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A transmissio de dados pode teoricamente ocorrer em um canal com e sem
limitacdo em banda. O modelo do canal de transmissdo de banda limitada
na qual somente o filtro limitado em banda esta incluido é mostrado na
Figura 4.7.

Fonte de Trgrl':;rnc;iggéo R’zg;%ggo Filtro Equalizador
Informacgéo H(f) Hi() Heg() >

Ruido Branco Gaussiano

Figura 4.7 - Modelo de sistema de transmiss&o de dados limitado em banda.

Filtros de transmissao e recepg¢ao constituem juntos, o filtro de formatacéao
de decaimento cosseno levantado. Quando |[Hr(f)| = |H1(f)|, eles completam
a filtragem casada e sera chamado filtro de decaimento raiz de cosseno
levantado. Hgr(f) e Hr(f) combinados formam, no sistema completo de
transmissao de informacao digital, uma filtragem casada e de Nyquist. O
filtro de equalizagdo Hey(f) tem a fungado de equalizar e calibrar as distor¢des
de amplitude/fase introduzidas por outros fatores do canal, de modo a torna-
los com caracteristica amplitude-frequéncia plana e caracteristica de atraso
de grupo linear. Nao sera detalhada a operacionalidade deste filtro,
deixando as suas caracteristicas principais como sendo internas e de
competéncia de receptores/demoduladores comerciais utilizados na

recepcao do sinal.

Selecao da banda de operagao

Atualmente, a maioria dos sistemas de transmissdo de dados de satélites
de observacdo da terra no mundo ainda opera em banda X, devido as
tecnologias e componentes consagrados. Além disto, muitas estacdes

terrenas de recepcdo no mundo operaram apenas em banda X. No entanto,
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de acordo com os regulamentos sobre a utilizacdo e distribuicdo de

frequéncia da ITU, a largura de banda disponivel na banda X é de 375 MHz.

Para QPSK, em sistemas de transmisséo/recepgado convencionais, o valor
na largura de banda de 1 dB é da ordem da taxa de dados do canal de
transmissao, isto €, normalizar-se-a a eficiéncia de modulagdo para
1bit/sec/Hz para este esquema de modulagdo. O sinal transmitido esta
compreendido no espectro do sinal modulado entre os primeiros nulos
(I6bulo principal = Bnut). Para um canal dual, deve ser reservado um
intervalo de guarda entre os dois sinais modulados devido a interferéncia

intersimbolica.

Podemos aperfeicoar a utilizacdo da largura de banda de frequéncia com a
utilizagdo, por exemplo, de um canal dual mais o uso do esquema 8PSK ou
um canal dual mais o esquema OQPSK mais a multiplexagdo por
polarizacdo da antena (normalmente uma circular a direita € uma circular a
esquerda); no entanto essa melhoria acaba sendo limitada. No esquema

OQPSK, ha uma reducio da poténcia fora da banda de transmisséo.

Uma das maneiras de operar a taxas de dados muito elevadas é transferir a
operagao para uma frequéncia de operagdo com maior largura de banda.
Em banda Ka, a largura de banda disponivel é de 1,5 GHz. Taxas de até
3 Gbps (2X1,5Gbps) podem ser alcangadas mediante a adogdo de

modulacdo QPSK, de dois canais, e de dupla polarizagao.

A finalidade de se colocar dois canais de transmissdo pode parecer
contraditério devido ao fato de serem necessarios dois conjuntos de
circuitos no DT; mas, como cada canal vai operar a metade da taxa de bits,
consequentemente na metade da frequéncia, a poténcia necessaria do
amplificador de poténcia de saida cai pela metade, trazendo a possibilidade
de utilizagdo de amplificadores off-the-shelf, além da diminuicdo da

complexidade dos circuitos.
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Para antenas parabdlicas de recepgdo com mesma abertura fisica, com o
aumento da frequéncia de operagdo da banda X para Ka, o ganho da
antena aumentara, mas como a eficiéncia em banda Ka tende a diminuir e
as perdas também sao maiores, estes fatores tendem a se compensar, nao
sendo obtido um maior G/T em banda Ka do que em banda X. No entanto,
se uma antena com refletor com um mesmo didmetro d for utilizada no
satélite, o ganho da antena sera maior com o aumento da frequéncia, e o

sinal sera reforgado.

Apesar disso, como ja mencionado, a faixa de frequéncias em banda Ka
sofre significativa atenuacao devida a chuva ou com nuvens carregadas e é

muito maior que em banda X.

7) Transmissdo em quase-tempo-real (transmissdo com gravacao e

reprodu¢cdo com um atraso)

Quando a taxa de dados € excessivamente elevada para realizar a
transmissao em tempo real, outro método (utilizando gravagcao com alta
velocidade - taxa de dados de gravagao mais alta - com reprodugdo com
velocidade mais baixa através da utilizagdo do gravador de dados do
satélite) pode ser usado para transmitir dados gravados a taxas maiores;
por exemplo: seis minutos de dados gravados a uma taxa de 900 Mbps
pode ser reproduzido quase que instantaneamente no mesmo tempo a taxa
de 450 Mbps em doze minutos. Este modo de operacao do satélite auxilia
determinadas aplicagbes, como a substituicdo do modo de imageamento de
faixas intermitentes tradicional para o modo de imageamento de faixa
continua para realizar um levantamento detalhado de uma regido de
interesse. Este modo de operagao é previsto para o satélite CBERS-4A nas

taxas e tempos indicados acima.

Em resumo, as principais questdes técnicas de transmissdo de dados de

satélites de observacao da terra sao:
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1) Tecnologia de compressédo de dados de sensoriamento remoto por satélite,
incluindo a banda espectral visivel, multiespectral, hiperespectral, termal,
SAR, etc.;

2) Novos estudos técnicos sobre codificacdo de canal em moduladores a altas
taxas de bits empregando as técnicas de modulacéo e.g., 4D-8PSK TCM /
16QAM / 16APSK / etc., incluindo o upgrade na banda de operagéo (e.g.,
banda Ka);

3) Tecnologia anti-interferéncia no sistema de transmisséo;

4) Tecnologia de modulagédo e codificacdo adaptativa (ACM) e tecnologia de
codificacdo Low Density Parity Check (LDPC).

5) Tecnologia de equalizagdao no dominio da frequéncia de portadora unica e
transmissdo de altas taxas de dados com multiportadoras — Orthogonal

Frequency Division Multiplexing (OFDM);

6) Existe ainda a possibilidade de utilizacdo de tecnologias de antenas de alto
ganho phased array com apontamento eletronicamente controlavel ou
antenas com gimbals controlados pelo subsistema de controle de atitude e

orbita do satélite.

4.2. Apresentagdao das topologias de DTs aplicados nos programas de
satélites do INPE

As topologias de DTs apresentadas nesta seg¢do seguirdo a cronologia de

desenvolvimento dos satélites de observagao da Terra do INPE.

4.21. Topologia CBERS-1&2 e 2B

Dos trabalhos executados na época do desenvolvimento e acompanhamento
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do segmento espacial dos satélites CBERS-1&2 e CBERS-2B pode ser
apresentado o diagrama em blocos do transmissor de dados (Figura 4.8) dos
dois canais da Camera CCD embarcada nos trés satélites: CBERS-1, CBERS-
2 e CBERS-2B.

Pode ser verificado que a metade do lado esquerdo do esquema (canal CCD-2)
€ idéntica ao lado direito do DT (canal CCD-1), a menos da frequéncia de OL
de referéncia (26,500 MHz e 24,825 MHz, respectivamente), onde séao
derivadas todas as frequéncias dos circuitos do transmissor. Cada canal é
duplicado como também pode ser observado. Os circuitos duplicados séo
circuitos sobressalentes que trabalham em redundancia fria para aumentar a
confiabilidade do sistema espacial, chaveados se necessarios através de

telecomandos pela estacédo de controle do satélite.

Nao sera necessario, para a compreensao do transmissor, destacar aqui o
processamento digital inicial dos dados que saem da camera e as
especificacoes e funcionamento da antena. O equipamento “DIGITAL SIGNAL

SWITCH? distribui os dados para os diversos moduladores.

A area destacada em vermelho consiste na célula basica da topologia deste
transmissor (canal 2 da CCD em destaque), onde se tem a sintetizacédo da
frequéncia do oscilador do modulador que opera em 159 MHz e que gera a
entrada de RF do circuito mixer (conversor de frequéncia). O modulador é do
tipo QPSK. O mixer opera com batimento por cima e a entrada de OL dele é
gerada através das multiplicagdes X 40 e X 8 do sinal de 26,5 MHz resultando
no OL=8,48 GHz. O sinal da portadora modulada a ser transmitida tem
frequéncia OL—RF = 8,48-0,159 = 8,321 GHz, que, entdo, é filtrado pelo
“FILTER” para a rejeicao dos espurios e harménicos. O sinal é posteriormente
amplificado pela TWTA 2 para ser enviado a antena de transmisséo. O canal 1
da CCD trabalha de forma semelhante com frequéncia de referéncia em
24,825 MHz, mas o modulador utiliza a mesma frequéncia do outro canal

(159 MHz); a frequéncia final do sinal da portadora do canal 1 é 8,103 GHz

149



(7,944 GHz + 0,159 GHz) onde o mixer, neste caso, opera com batimento por

baixo.

A TWTA utilizada possui especificacdo de potencia de saida de 20 W na

saturagao e o ponto de operacao (OP) é ajustado na parte central da...
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Figura 4.8 - Transmissor de dados da camera CCD (CCD-DT) — CBERS-1&2/2B.
Fonte: CBERS-1&2.

...saturagdo, onde possiveis pequenas variagdes da poténcia na entrada nao
implicam em variagao da poténcia na saida, como pode ser verificado na curva
caracteristica Pout X Pin da TWTA na Figura 4.9.
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Nesta topologia foi utilizada a técnica de modulacdo QPSK sem filtragem nos
dados binarios, Secédo 3.1.6, onde a eficiéncia de modulagdo aplicada é de
1bit/sec/Hz (transmissao do sinal modulado contido no Iébulo principal do

espectro do sinal).
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Figura 4.9 - Curva caracteristica de uma TWTA.
Fonte: do Autor.

4.2.2. Topologia CBERS-3&4

Seguindo o que foi apresentado na seg¢ao anterior a topologia seguinte vem
dos trabalhos realizados no CBERS-3 & 4. A Figura 4.10 mostra o DT MWT
(MUXCAM & WFICAM Transmitter) projetado pelo INPE e pelo consoércio de

empresas contratada para o desenvolvimento do projeto, Consércio Omnisys-

Neuron.
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Figura 4.10 - Transmissor de dados das cameras MUX e WFI (MWT) — CBERS 3&4.
Fonte: CBERS-3&4.

Este transmissor foi concebido baseando-se na topologia 4 apresentada no
Caput do Capitulo 4 (modulacdo em banda S com converséao utilizando mixer
para banda X). As interfaces digitais e os detalhes de operagao da antena nao
sao relevantes para o contexto deste trabalho e para o entendimento da

operacao do DT.

Os moduladores QPSK operam em banda S (2245 MHz no QPSK-TX1 —
transmissor 1 e 2170 MHz no transmissor 2 — QPSK-TX2). Esta faixa de
frequéncia foi escolhida por apresentar inumeros componentes e dispositivos
de RF consagrados e com qualificagdo espacial. As taxas de dados de cada

canal séo: 68 Mbps para a MUX e 50 Mbps para a WFI.

Deve ser observado que a metade de cima do diagrama é semelhante a de
baixo, representando cada canal do transmissor, canal MUX e canal WFI,

respectivamente. Também sao utilizados redundancia frias para cada
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transmissor, cadeia 1 e cadeia 2 chaveados por telecomando, aumentando a
confiabilidade do sistema. Internamente em cada QPSK-TX1 ou QPSK-TX2 é
realizada um conversdo para cima com um mixer cuja entrada OL é fixa em
6120 MHz (Gerador Banda C) resultando nas frequéncias das duas portadoras
em: 2245 MHz + 6120 MHz = 8,35 GHz do canal 1 (MUX) e 2170 MHz +
6120 MHz = 8,29 GHz do canal 2 (WFI).

Tanto os Excitadores Banda S como os Geradores Banda C sido concebidos

essencialmente por sintetizadores de frequéncia a PLL com frequéncias fixas.

Os sinais em banda X sdo pré-amplificados para a poténcia requerida nas
entradas das TWTAs que operam na saturagdo em 50 W (como explicado
anteriormente, no ponto central). O equipamento “DUAL CHANNEL OMUX” é
um equipamento com dois filtros mecanicos de alto Q com faixa de passagem
do Iébulo principal do sinal modulado (conformacéo do sinal a ser transmitido)
para cada canal e efetua na saida a combinagéo (soma) com baixissima perda
dos dois sinais num unico sinal de saida; o sinal entdo é enviado a antena de

transmissao.

Nao sera detalhado, mas o DT empregado no Satélite Amazonia-1, que tem

previsdo de langamento para 2019 é basicamente o mesmo do CBERS-3&4.

4.2.3. Topologia CBERS-4A

O DT da Figura 4.11 é a topologia com tecnologia mais moderna empregada
para a transmissao de dados a altas taxas nos satélites do programa CBERS e
esta sendo desenvolvido por uma empresa Chinesa e com acompanhamento
do INPE para utilizagdo no CBERS-4A. Estudo do seu projeto e verificagao de
desempenho de um modelo de engenharia do transmissor mostrou a grande

evolugao em relagcado aos desenvolvimentos anteriores.
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Figura 4.11 - Transmissor de dados do CBERS-4A (DTS).
Fonte: CBERS-4A.

Conceitos referentes aos compressores de dados e ao processador de sinal

digital ndo serdo abordados nesta segéo por ndo serem relevantes.

Ha duas tecnologias referentes ao conjunto de antenas que serdo discutidas
mais abaixo por afetarem diretamente a melhoria significativa da eficiéncia de
transmissao de dados (ganho no calculo do enlace), como destacado na Secao
4.1.

Primeiramente, vamos destacar a célula basica do DT, destacada em
vermelho: nos dois canais, os dados digitais processados sao entregues para
os dois QPSK-TXs idénticos em paralelo (redundéncia fria), operando
diretamente em banda X: o sintetizador PLL opera na frequéncia de 8,212 GHz;
o sinal é diretamente modulado em 8,212 GHz utilizando-se modulagao
OQPSK Filtrada (recomendado por ECSS, 2011) e esta filtragem de canal na
saida do QPSK-TX utiliza-se como resposta caracteristica do filtro a raiz
quadrada de cosseno levantado com roll-off= 0,5 para, com a filtragem casada
na recepg¢ao, obter um ganho no processamento do sinal na recepcado. Na

realidade, se nao for utilizado um filtro casado na recepcgao, tem-se uma perda
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de aproximadamente 1,4 dB no enlace (CCSDS, 2009). Isto também pode ser

verificado em simulagao do sistema de comunicacao.

Devido a utilizacdo de uma antena complexa e de alto ganho, o amplificador de
poténcia pode ser do tipo SSPA (com menor volume e massa) com poténcia
saturada de 10 W. Isto foi possivel devido a antena utilizar um refletor para
maior ganho e feixe estreito com um sistema de apontamento com Gimbals
para operar sempre em apontamento rastreado entre a antena do satélite e a
antena de recepcgao da estacgéo terrena, na passagem; a unidade de controle
com o servomecanismo da antena é controlado pelo Attitude and Orbit Control
Subsystem (AOCS) do satélite.

Outro ponto importante sobre as duas antenas de transmissdo (uma é
sobressalente) € que a antena opera simultaneamente com dupla polarizagéo
através de um alimentador de duas entradas que ilumina a parabola refletora
com os dois sinais na mesma frequéncia de 8,122 GHz com polarizagdes
ortogonais — uma com polarizagao circular direita e outra com polarizacao
circular esquerda. Desta forma é possivel transmitir o dobro da taxa de dados,
que neste caso € 900 Mbps, 450 Mbps em cada polarizagdo mantendo a

mesma largura de banda.

Para a transmissdao de 450 Mbps em 375 MHz de banda a eficiéncia de
modulagao deve ser no minimo de 1,2 bits/seg/Hz que € facilmente conseguida
com a modulagcdo OQPSK Filtrada, utilizando um filtro com resposta
caracteristica Square-Root Raised Cosine (SRRC) com roll-off =0,5. Pode-se
empregar ainda a codificagdo de erro Reed Solomon (RS), discutida em
CCSDS (2009). Este filtro raiz quadrada de cosseno levantado em operagéo
combinada com um SRRC no receptor perfaz uma filtragem casada sem
perdas no enlace, com resposta caracteristica resultante em cosseno
levantado; a filtragem casada minimiza a interferéncia intersimbdlica. Ver no

Capitulo 6, o valor de largura de banda obtida em simulagdo e,
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consequentemente, a eficiéncia final, pois o DT proposto simulado tem

caracteristicas semelhantes.

O filtro mecéanico de alto Q em guia de ondas na saida, antes da antena, tem a
fungéo de rejeitar os harménicos e atenuar o espectro do sinal modulado fora
da banda de passagem de 375 MHz que ocorre devido ao ressurgimento dos
I6bulos laterais no espectro de poténcia, que tinham sido conformados pelo
fitro SRRC. Este efeito € provocado por nio linearidades do amplificador de

poténcia (conversdo AM/AM), caracterizado como spectral regrowth.

4.2.4. Topologia com 4D-8PSK TCM

A topologia apresentada a seguir baseia-se na configuragdo 1, apresentada
anteriormente, e utiliza a técnica de modulagdo mais eficiente recomendada
atualmente para ser utilizada em banda X, a 4D-8PSK TCM onde
transmissores comerciais espaciais das empresas SURREY e TESAT podem
operar com uma taxa de dados maxima de 500 Mbps por canal, como pode ser
verificado em SST-US (2014) e Tesat (2015). Definicbes de implementagao
desta técnica podem ser encontrados em Cartier (2001), Cartier (2005) e Silva

(2012). O diagrama em blocos da topologia é mostrado na Figura 4.12.
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Figura 4.12 - Topologia com modulagéo direta em banda X e 4D-8PSK TCM.
Fonte: do Autor.
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O principal destaque deste DT é a modulagcdo codificada em trelica
multidimensional 4D-8PSK TCM, recomendada pelo comité de padronizagao
da ESA como ja foi mencionado. De acordo com Silva (2012), a principal
vantagem desta técnica é o resultado de, através da codificagdo em treliga
aplicada a um conjunto de sinal expandido (em relacdo ao QPSK né&o
codificado), ambas as eficiéncias em poténcia e banda serem atingidas,
considerando um canal linear e AWGN, aumentando a margem do enlace em
torno de 2,9 dB em relagdo as modulacbes QPSK, para a variante 2,0, onde

este valor deve ser considerado teorico.

Mas também como ja destacado, sua implementagdo tem grande
complexidade tecnoldgica principalmente na obtencdo de FPGAs capazes de

operar em frequéncias muito altas.
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5 DESCRIGAO DA SOLUGAO EMPREGADA NO DESENVOLVIMENTO
DO PROJETO

Em sistemas de comunicacgdes digitais, a largura de banda minima necessaria,
também denominada condicdo suficiente para a transmissdo da informagao
digital em um canal de comunicacdo ideal, sem perdas, linear e sem a
presenca de ruido, deve ser, segundo o teorema da amostragem de Nyquist,
2B, onde B é definido no Capitulo 3 como sendo 1/T (e T = 1/Rp); 2B = BW que
€ denominado como a largura de banda do sinal modulado, null-to-null
bandwidth (Bnui) - l6bulo principal do espectro do sinal modulado. Para um
canal de transmissdo AWGN e um subsistema de transmissdo de dados real,
emprega-se, portanto, a transmissao de todo o sinal modulado contido no BW

para a demodulagao o6tima.

Para modulagdo MPSK, BW = 2Rp/n, onde n =log>M. Deduz-se, portanto, que,

se utilizarmos um esquema de modulagcdo QPSK (4PSK, M =4), por exemplo,

o BW sera igual a Rp, em Hz.

Partindo-se da delimitagdo de ultra-alta taxa de dados introduzida neste
trabalho, ou seja, R, =450 Mbps, teremos entdo um BW =450 MHz para
QPSK, e para o esquema 8PSK basico um BW =300 MHz (2/3 do valor do
QPSK).

Se utilizarmos o esquema OQPSK Filtrado com roll-off =0,5, teremos
BW =352,4 MHz (valor retirado e confirmado da simulagdo), cumprindo o

requisito de BW maximo de 375 MHz.

Foram realizadas diversas simulagcbes com o mesmo OQPSK Filtrado e,

obteve-se para o limite maximo de BW = 375 MHz o valor de Ry, =475 Mbps.

Em outro exemplo de simulacéo obteve-se, para um Rp=569,5 Mbps e mesmo

esquema de modulacdo, um BW =450 MHz. A reducdo do BW do sinal
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modulado a ser transmitido para 375 MHz pode ser realizado com um filtro
mecanico de alto Q, porém, acarretara numa perda adicional no enlace de
descida de 0,7 dB; que, no fim das contas, € bem menor que os 3,45 dB

necessarios se for utilizado um 8PSK basico.

Os valores das larguras de bandas e da perda mencionadas acima, como o
calculo do enlace, foram obtidos utilizando-se uma planilha em Excel (planilha
de calculo de enlace utilizada para o satélite CBERS-4A; Ref.: GONCALVES
ET AL., 2016), bem como a confirmagdo dos valores de BW =352,4 MHz,
BW =375 MHz e BW = 375 MHz, que foram retirados diretamente do espectro
do sinal do design simulado no Capitulo 6. Ver o calculo do enlace na Segao

5.1 seguinte.

Devido a esta razdo, e sendo suficiente para a transmissdo de taxas até
569,5 Mbps, o esquema de modulagcdo OQPSK Filtrado foi o escolhido para ser

implementado no DT que sera analisado e simulado neste trabalho.

O esquema 4D-8PSK TCM ja foi tratado em estudos anteriores como o ja
citado em Silva (2012), mas ndo sua implementacdo, para variantes
(eficiéncias em largura de banda) de 2,0, 2,25, 2,5 e 2,75, e, por este motivo,
nao sera analisado neste trabalho. Notar que estas eficiéncias sao relativas a

Condicao de Nyquist.

Ainda vale salientar que, os inumeros artigos estudados minuciosamente, onde
€ importante citar os: Jeannin (2016), Fukami (2015), King (2012), Xianfeng
(2007), Lee (2005) e Timothy (2004), sendo os trés primeiros de maior
destaque, nos auxiliaram na tomada de decisdo da escolha da topologia e

técnica de modulagédo empregada no DT proposto neste trabalho.

5.1. Calculo do Enlace

No extrato da planilha mostrada a seguir € mostrado o calculo do enlace de
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descida para um satélite genérico, utilizando-se dados reais, tanto para os

parametros elétricos do DT, quanto para os parametros da estacao terrena e

de oOrbita do satélite.

Tabela 5.1 - Planilha de calculo do enlace de descida de um satélite genérico.

DT DESIGN
Link budget

6 =62,5°

Plane ® = 0° Freq = 8212 MHz.

LINK BUDGET - DT
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DT ANTENNA Satellite | Receive Site
E/S LOCATION Cuiaba
LONGITUDE (+)W (-)E deg 56,0
LATITUDE (+)N (-)S deg -17,7
ELEVATION MASK deg 18,29
theta satellite 62,5
SATELLITE LOCATION
HEIGHT Km 450
SATELLITE - EARTH STATION
DISTANCE Km 1152,4
TRANSPONDER
TX EIRP dBW 14,5
ANTENNA GAIN dBi 5,00 HELIX ISOFLUX
TX OUTPUT POWER dBW 10,0 SSPA
CABLE LOSSES dB 0,5 WAVEGUIDE
BANDWIDTH MHz 375,00
MODULATION
MODULATION OQPSK
INFORMATION RATE Mbps 450,00
CODE EFFICIENCY bps/Hz 1,3
SIGNAL BANDWIDTH MHz 352,39
PROPAGATION
DOWNLINK FREQUENCY MHz 8212,00
CLEAR SKY DOWNLINK LOSS dB 171,96
LOSSES
ATMOSPHERIC LOSS dB 0,80
(Continua)

como o
SkySat-2



Tabela 5.1 - Continuagéo

RAIN ATTENUATION dB 1,0
EARTH STATION:(E/S)

RECEIVER G/T dB/K 35,56

POLARIZATION LOSS dB 0,5

ANTENNA POINTING LOSS dB 0,5
DOWNLINK BUDGET:

EIRP dBW 14,5

LOSSES dB -174,76

G/T EARTH STATION dB/K 35,5

BOLTZMANN'S CONSTANT dBJ/K 228,6

Received C/No (DOWN) dBHz 103,84
OVERALL LINK BUDGET:

Received C/No (DOWN) dBHz 103,8

Received Eb/No dB 18,4

DEMODULATION LOSSES (CORTEX) dB 2,5

OTHER LOSSES & DT LOSS dB 1,75

DESIRED Eb/No (BER= 1e-6) dB 10,5

MARGIN dB 3,62

POWER FLUX DENSITY dBW/m?/4kHz| -167,4
CONSTANTS

EARTH RADIUS Km 6371

LIGHT SPEED Km/s 300000

DEG/ RAD CONVERSION
FACTOR 0,0175
INTERMEDIATE VALUES

SLANT RANGE= Re+H Km 6821,00

Comentarios sobre o calculo:

e A altitude utilizada do satélite genérico de 450 km foi
semelhante a do SkySat-2, devido a este ter ultra-alta resolu¢ao espacial

(0,9 m) e por ser um satélite de pequeno porte (200 kg);

e O ganho da antena de transmisséo, G = 5,0 dBi, é dado de datasheet e

refere-se a uma antena de tecnologia Helix Isoflux, com ganho maximo

em +62,5°;
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O HPA é de tecnologia SSPA, semelhante ao que sera utilizado no
CBERS-4A com Pout = 10 W;

e A Perda no Guia de Ondas até a antena = 0,5 dB;
e Rp=450 Mbps;

e A Eficiéncia da modulacdo de 1,28 bits/seg/Hz - valor do design

simulado;

e A Frequéncia central da portadora = 8212 MHz, no centro da faixa da
banda X;

e O G/T da estacao terrena de recepgado de imagens: valor especificado
pela estacédo de Cuiaba, MT: G/T = 35,5 dB;

¢ As Perdas na demodulagdo: dados do fabricante (= 2,5 dB);

e Todas as demais perdas e atenuagbes estdo com valores usualmente
utilizados nos calculos de enlace deste tipo de aplicagdo, como o do
CBERS-4A;

e Por fim, a perda de implementagao do DT, de 1,75 dB, foi resultado da

simulagao.

O resultado do calculo do enlace de descida entdo fornece uma margem no
enlace de 3,62 dB quando o requisito minimo recomendado deve ser de 3 dB e

a largura de banda ocupada de 352,39 MHz cumpre com o especificado.

5.2. Solugao proposta: topologia e técnica de modulagao

Como destacado no Caput do Capitulo 5, a técnica de modulacido que sera
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empregada no DT proposto € a modulagdo OQPSK Filtrada com roll-off = 0,5.
Para uma necessidade de redugao um pouco maior da banda do espectro a ser

transmitido, pode-se usar roll-off = 0,35.

A arquitetura da topologia aplicada foi escolhida de tal forma a apresentar a
melhor compactacdo possivel para a utilizagdo em satélites de pequeno e

médio porte, mas que seja factivel quando precisar ser implementada.

Portanto, das topologias vistas no Capitulo 4, a topologia 2 se distinguiu por
apresentar o compromisso de boa compactacdo mesmo que um pouco
aumentada em relagdo a topologia 1; mas devido a grande disponibilidade de
componentes off-the-shelf com qualificacdo espacial e altas confiabilidades em
banda S, sua implementacgao se torna favoravel. O multiplicador de frequéncias
por 4 pode ser adquirido com certa facilidade e sera descrito funcionalmente na
Secao 5.4.2.3.

A topologia 4, que foi empregada nos satélites CBERS-3&4 no MWT é a mais
conservadora em relagcdo ao design; entretanto, em relagdo ao compromisso
de redugdo maxima de massa, de volume, e de consumo de energia, perde

para a topologia 2.

O trade-off entre as topologias 1 e 2, com desfecho apontando vantagem da

topologia 2, foi discutido no Capitulo 4.

A frequéncia da portadora de transmissdo em banda X é definida na frequéncia
central da banda, 8212 MHz e o espectro do sinal modulado de saida do DT
pode ser visualizado no documento de especificagdo da proxima secao (Secéo
5.3), requisito 2.1.5.

5.3. Especificagao dos requisitos elétricos do DT

No extrato do documento a seguir, sdo apresentados os requisitos elétricos
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principais para o transmissor de dados (subsistema DT), baseado nos

documentos de especificagdo de DTs desenvolvidos no INPE.

REQUISITOS

1 - DEFINIGAO DO SUBSISTEMA

O Subsistema Transmissor de Dados (DTS) do Satélite Genérico devera
receber e pré-processar os dados de imagem provenientes do sensor de
imageamento CAMERA e dados auxiliares do computador de bordo e
transmitir os dados em tempo real para a estacéo terrena de recepgao

de imagem.

No DTS esta incluida a parte de processamento dos dados, a parte do
canal de RF de transmissdo, a parte de interface com outros

subsistemas do satélite e a antena de transmisséao.

1.1 - Fungao

O DT tem a fungédo de gerar uma portadora na banda X modulada (em
OQPSK Filtrada) com os dados (sinal digital modulante) provenientes da

CAMERA. O diagrama em blocos é o apresentado na Figura 5.1 abaixo.

»| Processa-
Dados dor

Filtro Mecéni-

l co de Alto Q
X4 ! Modulador » Amplificador - % > % out_,
/

Excitador
2 GHz

Figura 5.1: Diagrama de blocos do DT projetado.
1.2 - Modos de Operagao

® Modo Stand-by
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Este modo € o denominado modo de longo prazo em 6rbita. Neste modo,
a alimentagdo de energia de longo prazo do DTS estda em ON.

Osciladores de referéncia permanecem em ON neste modo.

® Modo de Transmissdo em Tempo Real

O DTS sera colocado no modo de transmissao em tempo real através de
telecomandos quando o satélite estiver visivel para as estacbes de
recepcao de imagem e de missao. Neste modo, os dados de imagem
sdo pré-processados (codificagdo de fonte), dispostos com formatacao
pré-definida, embaralhados (scrambling) e modulados antes de serem
enviados em tempo real para o canal de RF. Os dados de imagem sé&o

transmitidos para a estagcao de recepgao de imagem através da antena.

® Modo OFF
Todos os equipamentos do DTS sdo comandados para OFF neste modo.
Este modo é ativado em caso de colocagdo do satélite em modo de
emergéncia e em langamento.

2 - REQUISITOS DE DESEMPENHO ELETRICO

O subsistema DT devera satisfazer os seguintes requisitos de
desempenho em funcdo da 6rbita nominal do satélite, range ambiental e
tempo de vida da missé&o, especificados em documentos da missao.

2.1 - Desempenho do Subsistema

2.1.1 - Processador do Sinal Digital

O processador recebe os dados de imagem da cémera e aplica a
codificagédo de fonte, scrambling e codificagdo de canal.

2.1.2 - Modulagao do Canal

Os sinais 1/ Q vindos do processador deverdao ser modulados em

OQPSK - lembrando que o sinal Q devera ter um atraso de 0,5 simbolos
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em relacao ao |. Antes da modulacéo os sinais deverao ser codificados

diferencialmente.

) Modulador

Desbalanceamento de fase do modulador: melhor que +4°;
Desbalanceamento de amplitude do modulador: melhor que 1 dB.

2.1.3 - Bit rate

A taxa de bits do canal devera ser de 450 Mbps.

2.1.4 - Frequéncia de Transmissao

Frequéncia Central: 8212 MHz (com estabilidade melhor que 2x10);

RF Bandwidth: 1 dB Bandwidth: <375 MHz ;

3 dB Bandwidth: <400 MHz.

2.1.5 - Mascara do Espectro

O espectro do sinal modulado devera cumprir a mascara da Figura 5.2
(de acordo com CCSDS, 2009).

2.1.6 - Taxa de Erro de Bit

A taxa de erro de bit (BER) do sistema de comunicacgao, que incluio DTS
e o sistema do segmento de recepgdo de imagem devera ser inferior a
10% (C/No = 103,8 dBHz).

2.1.7 - Estabilidade em Frequéncia do Oscilador Local

De curto prazo: 1x109/0,1s (Allan variance);

Total: +2 x 10~ sobre todas as condigbes e todo intervalo de tempo da

missao.
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Figura 5.2: Mascara do espectro do sinal modulado.
Fonte: CCSDS (2009).

2.1.8 - Ruido de Fase

O ruido de fase da portadora residual ndo devera exceder 6°rms,
medida na banda de 100 Hz a 1 MHz para a portadora ndo-modulada.
2.1.9 - Variagao de Atraso de Grupo

A variagao total de atraso de grupo em 100% das frequéncias na largura
de banda de operagao devera ser de 8 ns pp ho maximo.

2.1.10 - Coeficiente AM/PM

A conversao AM na Modulacdo PM nao devera exceder 3,0°/dB para
todos os niveis de poténcia até o valor nominal e para qualquer

frequéncia de modulagao até 10 KHz.

2.1.11 - AM Residual

O AM residual no sinal modulado de saida em banda X devera ser

menor que 4%.
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21.12-EVM

O EVM do sinal modulado de saida em banda X devera ser menor que

10 % rms.

2.1.13 - Harménicos e Espurios

Em larguras de banda de 1 MHz a 450 MHz em torno da frequéncia
central, todas as harménicas de saida ndo deverdo exceder -30 dBc.

Todos os espurios de saida nao deverao exceder -60 dBc.

2.1.14 - RF Power

A poténcia de RF de saida do SSPA devera ser de, pelo menos, 10W
(10dBW) no P2gs.

2.1.15 - EIRP

O EIRP devera ser maior ou igual a 14,5 dBW.

2.1.16 - Requisitos de Desempenho Elétricos da Antena

A antena do DTS devera cumprir os seguintes requisitos elétricos:

Tipo: Helix Isoflux com feixe largo (feixe moldado com maximo em
162,5°);

Ganho: > + 5 dBi em + 62,5°;
> —4,4 dBi nos eixos;

Polarizacdo: RHCP;

A antena de transmissdo em banda X nao devera apresentar campo
irradiado com razao axial maior que 6 dB, para angulos polares entre 0°

e 62.5° e todos os angulos de azimute;

VSWR: < 1,4;
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Capacidade de poténcia: 40 W.

5.4. Descrigcao funcional

O DT tem a fungao de gerar uma portadora na banda X modulada (em OQPSK
Filtrada) com os dados provenientes dos sensores de sensoriamento remoto da
Terra. O diagrama em blocos € o apresentado na Figura 53 e o
design / esquema elétrico € mostrado na Figura 5.4, que é uma adaptacao da
Figura 4.3.

SRS | | Processa-
Dados dor

Modulador Pré- —~_ Out »
X4 > » > —~_ »
Banda X "| Amplificador = ==

Sintetizador
Banda S

Figura 5.1 - Diagrama em Blocos do DT.

A portadora em banda X (8,212GHz) € gerada, como evidenciado
anteriormente, através de uma multiplicacdo por quatro de uma portadora
sintetizada em banda S. O sinal em 8 GHz é entdo modulado com o sinal digital
ja dividido em | e Q com filtragem em ambos os sinais. Esta filtragem é
realizada por filtros LC discretos ou filtro digital com resposta SRRC e roll-
off =0,5. Posteriormente, a portadora é filtrada e pré-amplificada e entéo

conectada ao amplificador de poténcia SSPA.
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Figura 5.4 - Circuito elétrico do DT — Design para simulagdo no SystemVue.

O filtro BPF de saida é normalmente mecanico de alto Q devido aos requisitos
apertados de rejeigdes e conformagdo da largura banda de transmissao, mas,

principalmente, devido a ter baixissima perda.

5.41. Sintese dos requisitos do DT

Os requisitos elétricos do DT estao sintetizados na Tabela 5.2 abaixo:

Tabela 5.2 - Resumo dos Requisitos do DT.

Frequéncia da portadora banda S 2053 MHz
Frequéncia da portadora banda X 8212 MHz
Poténcia de Saida 40+0,5 dBm
VSWR de saida @ 50 ohms <1,4:1
Banda do sinal modulado 375 MHz max.
Modulacgao OQPSK
Constelagao >
Distor¢ao na Modulacgao
Desbalanceamento de Amplitude 1 dB max.
Balango de Fase + 4°max
AM residual <4%
Ruido de fase integrado (100Hz a 1MHz) <6°rms
Coeficiente AM/PM < 3°/dB
Ruido de fase integrado (100Hz a 1MHz) <6°rms
(Continua)
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Tabela 5.2 - Continuacao

Variagdo do Atraso de Grupo <8ns pp
Estabilidade de curto prazo (0,1 to 10 segundos) | < 1x10°
Estabilidade em Temperatura +2x10%
Rejei¢do de harmdnicos <-30 dBc
Nivel de sinais espurios <-60 dBc

** Constelagao:

I Q | Fase
0 0 0e.
1 0 90°
1 1 180°
0 1 270°

5.4.2. Descricao e especificagao elétrica dos médulos do DT.

Nesta secdo sao apresentados todos os médulos do DT conforme a Figura 5.3.

5.4.2.1. Sintetizador banda S

O sintetizador banda S é responsavel pela geracdo da portadora Continuous

Wave (CW) em 2053 MHz de baixo ruido de fase utilizando a tecnologia de

oscilador sincronizado em fase — PLL.

A especificagdo deste modulo é apresentada a seguir:
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Tabela 5.3 - Requisitos do Gerador de Portadora na Banda S.

Sintetizador Banda S

Frequéncia de operacido (MHz) 2053
Poténcia de Saida (dBm) 5+0,5
Estabilidade de curto prazo (0,1 a < 1x10°9
10 seg.)

Ruido de Fase integrado (100 Hz a

1 MHz da portadora) <1,2° ms
Nivel de sinais espurios <-50 dBc
Nivel de harmonicos <-40 dBc

5.4.2.2. Modulador vetorial banda X

O Modulador Vetorial realiza a modulagao OQPSK na portadora em banda X a
partir dos sinais digitais | e Q , combinados inicialmente e vindos da camera
imageadora do satélite. Estes sinais estdo pré-processados com codificagao de
fonte e scrambling, e com filtragem SRRC. Estas ultimas fungbes séo
realizadas pelo modulo Processador de dados. A taxa de simbolos & 225

Mega simbolos por segundo — Msps (QPSK = 2 bits por simbolo), assim, a taxa

de bits para cada | e Q é de 225 Mbps.

A especificagdo deste mdédulo é apresentada a seguir:
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Tabela 5.4 - Requisitos do Modulador Vetorial Banda X.
Modulador Banda X

Frequéncia de operagao (MHz) 8212
Poténcia nominal da portadora banda X

(dBm) 10+£0,5
Potencia nas entradas | e Q (dBm) 0+1

Faixa de Modulagio de cada entrada | e Q DC a 500 MHz
(banda-base)

Poténcia nominal do Sinal Modulado (dBm) |25+ 0,5

Distor¢ao na Modulagao

Desbalanceamento de Amplitude 1 dB Max

Desbalanceamento de Fase + 4°max
Rejei¢cao da Portadora na Saida —25 dBc min.
Impedancia de referéncia 50 ohms
VSWR de entrada <1,5:1
VSWR de saida <2,5:1

5.4.2.3. Multiplicador de frequéncia para banda X

Um método alternativo para gerar um sinal em banda X com baixo ruido de
fase é gerar um sinal de frequéncia em banda S de alta qualidade e,
posteriormente, empregar um multiplicador (quadruplicador) de frequéncia para
fornecer a frequéncia desejada a portadora. O multiplicador introduz
pouquissimo ruido de fase préprio, mas o processo de multiplicagcdo de
frequéncia por si s6, aumenta inevitavelmente o ruido de fase, mesmo
considerando o multiplicador ideal. Mas, no final do processo, sera obtido um
sinal em banda X com ruido de fase menor do que seria obtido com a geracao

direta.

Os multiplicadores de frequéncia X 4 utilizam as caracteristicas nao lineares de
transistores MMIC (Monolithic Microwave Integrated Circuit) com a tecnologia
InGaP/GaAs HBT (Indium Gallium Phosphide/ Gallium Arsenide Heterojunction

Bipolar Transistor) que operam em altas frequéncias. A supressao da
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frequéncia fundamental e sub-harmdnicos indesejados é obtida pela arquitetura
interna do circuito e design especifico para uma determinada faixa de

frequéncias.

Este modulo translada a portadora intermediaria de 2053 MHz para a

frequéncia de portadora em 8212 MHz.

Tabela 5.5 - Requisitos do Multiplicador.

Multiplicador
Frequéncia de entrada (MHz) 2053
Frequéncia de saida (MHz) 8212
Potencia na entrada (dBm) 5 max.
Potencia na saida (dBm) 10+£0,5
Supressao de sub-harménicos (dB) 25 min.
SSB Phase Noise (100 kHz de Offset) (dBc/Hz) | —140 max.
VSWR de entrada <1,5:1
VSWR de saida <2,5:1

5.4.2.4. Amplificador e filtro em banda X

O modulo Amplificador em Banda X amplifica o sinal da portadora de 8 GHz da
saida do modulador para a poténcia nominal de entrada do SSPA para a
operagao deste ultimo na saturagdo onde se consegue a maior eficiéncia em
poténcia. A perda do mddulo Filtro em Banda X devera ser somada no requisito
de poténcia de saida. Nesta frequéncia o design é realizado utilizando-se
Transistores de Efeito de Campo-Metal-Semicondutor de Arseneto de Galio
(MESFETs de GaAs) (GREBENNIKOV, 2011). Para a construgdo do
amplificador, analises e otimizacdo sao feitas com software especifico para
circuitos ativos e passivos de micro-ondas e RF, como o ADS 2016 da Keysight

Technologies.
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A especificagao deste modulo é:

Tabela 5.6 - Requisitos do Amplificador Banda X

Especificagao Amplificador Banda X
Frequéncia de operacido (MHz) 8190 a 8440 MHz
Poténcia de Entrada (dBm) 25+05

Poténcia de Saida (dBm) 15+0,5

Ganho Total (G)" (dB) =125

P14e na saida (dBm) =213

Impedancia de referéncia 50 ohms

VSWR de entrada <1,5:1

VSWR de saida <1,5:1

" G = Preq—Pin + Atenuador + Perda Filtro + Perda Cabo + Margem Regulagéo = 3—2,5 +
+3+3+1+5=12,5dB; onde P4 é a potencia requerida de entrada do circuito
subsequente.

O Filtro em Banda X (do tipo passa faixas) pode ser construido em
microstriplines. Para seu design utiliza-se o mesmo software ADS de analise e
otimizacgao de circuitos de RF. O filtro garante a rejeicdo das harménicas e dos

espurios da saida do amplificador.
A especificagao deste modulo é:

Tabela 5.7 - Requisitos do Filtro Passa Faixas.

Especificagao Filtro Passa Faixas
Frequéncia central de operagdo (MHz) 8212

Perda por Insercao <3dB

Faixa de Passagem de 1 dB 475 MHz

Rejei¢ao - Atenuagao 60 dBc @16424 MHz
Impedancia de referéncia 50 ohms

VSWR de entrada e saida <1,4:1
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5.4.2.5. SSPA

Segue abaixo a especificagdo do X-Band Solid State Power Amplifier da NEC
Space Technologies, Ltd.

Tabela 5.8 - Requisitos do SSPA.

Item Parametro Desempenho Comentario
1 Frequéncia de Operacao 7690 a 8460 MHz
2 Ganho 49 dB min.
3 Poténcia de Saida 40 dBm min.
4 Overdrive 10 dB acima do RIP’ por 24h
s | hetoriode | tsasmin | poradomsape
téncia nominal
6 Desvio de Fase 15° max.
7 Conversao AM/PM 2,5°/dB max.
8 Figura de Ruido 10 dB max.
9 VSWR 1,25:1 entrada e saida
57 W RF ON
10 Poténcia DC 45 W @@S€m RE
11 Tamanho 280 x 144 x 71 mm
12 Massa 1,78 kg

“Rated Input Power
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6 SIMULAGAO E AVALIACAO DO DESEMPENHO DO DT EM UM
SISTEMA DE COMUNICAGAO GLOBAL

Neste Capitulo é apresentada a simulagéo da cadeia completa do sistema de
comunicagdo, composta por: i) a parte de geragdo do sinal digital (fonte de
informacao) e a codificagdo / processamento de fonte, ii) o canal de RF do DT,
incluindo o processo de mapeamento 1/Q e filtragem de cada canal | e Q; iii) o
canal de comunicagdo considerando ter um Additive White Gaussian Noise-

AWGN; e iv) a parte de recepgao/demodulagao considerada ideal.

O software de analise e otimizagao de sistemas de comunicagdo SystemVue é

empregado na execugao das simulagdes.

O SystemVue é um software desenvolvido pela Keysight Technologies, Inc.
Possui um ambiente com énfase em automacao de projeto eletrénico (EDA)
para design em nivel de sistema eletrénico (ESL) de comunicagao. Ele permite
aos arquitetos e engenheiros de sistemas, e desenvolvedores de algoritmos,
inovar na camada fisica (PHY) de sistemas de comunicacdo sem fio na area
aeroespacial e de defesa. Para os projetistas de RF, de DSP e de FPGA /
ASIC, proporciona um valor agregado unico. O SystemVue substitui ambientes
digitais, analégicos e matematicos de usos gerais como, plataforma dedicada
para o design em ESL e realizando o processamento de sinais. Ele simula
diretamente na camada de RF, reduz pela metade o tempo de
desenvolvimento, realiza a verificagdo na camada fisica e se conecta na

analise de fluxo de dados em EDA.

Ele é executado em uma estacdo computacional de trabalho dedicada, a

Workstation HP Z820, cujas especificagdes principais sao:

- dois processadores Intel® Xeon® em 3,4 GHz, com capacidade para até

24 nucleos de processamento;

177



- placa de video NVIDIA Quadro 4000;
- 6 TB de capacidade de armazenamento.

O arquivo de design (denominado de workspace - extensdo wsv) chega a
possuir, apds o processamento, um tamanho de 60GB, com um tempo total de

processamento de até 8 dias.

Neste ponto, podemos enfatizar que o objetivo principal deste trabalho foi
voltado para o canal de RF, apesar de a parte de codificagado / processamento
do sinal digital até a entrada do mapeador e o proprio mapeador também

serem fungdes internas do transmissor de dados.

Assim sendo, o objetivo desse Capitulo 6 € avaliar o desempenho do DT
proposto com modulagdo OQPSK Filtrada e os impactos da inclusdo dos
parametros elétricos dos mddulos do transmissor considerados na simulagao.
Estes dados sao resultados de circuitos reais montados e testados e, na falta

destes, valores especificados fornecidos pelos fabricantes.

Para tanto, através da simulacdo da cadeia completa do sistema de
comunicagao, serao obtidos os valores de BER, EVM e largura de banda do
DT.

A seguir, sdo apresentadas as partes utilizadas na simulagao.

Em primeiro lugar, os detalhes da simulagdo sdo mostrados por elemento do
design (Figura 5.2), incluindo a geragdo dos bits, que simula os dados

provenientes do sensor imageador.

A codificagao de fonte, o scrambling e a divisdo em dois sinais 1/Q, mais todas
as fungdes até a entrada do canal de comunicacdo sao realizadas pelo DT.
Depois de divididos, ambos os sinais | € Q sédo entao filtrados através de filtros
com resposta SRRC com roll-off =0,5 resultando nos sinais de entrada do

mapeador |/Q.
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O elemento mapeador 1/Q gera entdao um par I(t) e Q(t) que sédo as entradas,
sinais modulantes, do modulador I/Q linear em banda X. O modulador fara o

mapeamento final em pontos pré-definidos da constelagao de sinais I(t) X Q(t).

O modulador em banda X tem, como sinal de RF de entrada, o OL em
8,212 GHz que é gerado por um oscilador em 2053 MHz e um mddulo RF_Link
MOD_OSCILL que quadruplica o sinal em banda S, amplifica para a poténcia
nominal requerida e realiza a filtragem para a eliminagdo de harménicos, sub-

harmonicos e espurios.

O sinal é posteriormente amplificado por um HPA, cujo modelamento n&o linear
foi discutido por Silva (2012) e os resultados serao aqui utilizados. Sabe-se que
os efeitos da nao linearidade variam de acordo com o modelo utilizado e,
naturalmente, com o dispositivo a ser modelado. Os dois tipos de HPA mais
frequentemente utilizados em satélites, como ja mencionados, sédo a TWTA e
SSPA sendo que, nesse trabalho, foi decidido utilizar os resultados de uma
TWTA, como referenciado, devido a sua maior perturbacéo na fase do sinal e
também pelo fato de ter sido usado um modelo mais preciso. Lembrar que, na
proposta do Capitulo 5, as especificagbes apresentadas sdo de um SSPA, mas
a contribuigcdo nas perdas do enlace de um TWTA teoricamente deve ser mais
significativa. O modelo nao linear da TWTA da referéncia € o modelo de Saleh,
(1981).

Por fim, o desempenho do sinal é avaliado de acordo com os critérios de
eficiéncia em banda, através do cumprimento da mascara espectral do CCSDS
(2009), e de poténcia, através da curva de BER do sistema. Como nao é
colocado nenhum atraso ou imperfeigdo na geragdo do sinal e o receptor é
considerado ideal, o resultado final reflete o valor de BER do sistema mais o

que é introduzido pelo DT. O Valor de EVM do DT também é avaliado.
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6.1. Descrigao da simulagao

A Figura 6.1 mostra o diagrama do circuito contendo todos os elementos

utilizados na simulagao do sistema de comunicagao equivalente passa-faixas.
As simulagdes foram feitas utilizando o software SystemVue™ 2016.08 da

Keysight Technologies, Inc.

Generating BER X Eb/No waterfall curves

OSCILLATOR

TX_Out (dBm)

RF_Link

g -
BITS_ IN MOD_OSCILL ‘5
DELAY 12.993
LPF
ROLLOFF=0.5

> .
2 T Im »
ra) }L N
w Encuger == P — > . k o - Tffou.r
- T > AMP
BITS DIFF 0QPSK MOD SAMPLER CXto RECT TR s 1/Q MOD

+I

.
e (123
ROLLOFF=05 SINK
TX_SPECTRUM
LPF
ROLLOFF=0.5 et
BITS_OUT
L -
R =
TX_OUuT = Y
Noise - e 3 im S . Gray
=P Density 5 DeModW e P W Decoder o - E— e S RI= |3
L & &P |
AWGN T RECTto CX OQPSK DEMOD DIFF
B DEMOD BER_TEST
LPF
ROLLOFF=0.5 con s
omn |

RX_SPECTRUM

RX_FILT_OUT BITS N
RX_FILT_IN el

Figura 6.1 - Sistema de comunicagao completo — o DT na parte superior.

O diagrama inicia (na parte superior da Figura 6.1) com uma fonte de dados
aleatoria BITS, que consiste num gerador de dados digital com taxa de bits de
450 Mbps com codificagdo NRZ-L e scrambling para geragéao final de uma
sequencia binaria aleatéria PRBS 15 (PseudoRandom Binary Sequence

15 = x'% + x'* + 1, por definigao).
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Em seguida o trem de bits passa por um codificador diferencial DIFF, cuja
funcdo é, combinada com a decodificagdo no receptor, eliminar as
ambiguidades do sinal OQPSK que ocorrem na transmissao (ver Sec¢ao 3.1.7).
Agora o sinal entra no Modulador OQPSK propriamente dito; o OQPSK MOD,
em conjunto com o I/Q MOD, realizara a modulagago OQPSK. O bloco
SAMPLER, que esta na sequéncia, tem a fungdo de aumentar a amostragem

do sinal e € apenas uma necessidade para o simulador.

O proximo passo € dividir o sinal em | e Q, e em cada um dos ramos sera
realizada a filtragem pelos LPFs com resposta SRRC de roll-off =0,5 para

conformacao do sinal modulado.

As duas sequéncias de bits, | e Q, ja se encontram com as amplitudes e fases
adequadas e serao mapeadas pelo modulador 1/Q, gerando o sinal modulado
OQPSK Filtrado.

A portadora de RF de entrada do modulador ¢é sintetizada por um oscilador em
banda S - OSCILLATOR - ligado ao quadruplicador (RF_Link MOD_OSCILL),

gerando o sinal em 8212 MHz, que é a frequéncia central do sinal CW do DT.

O sinal modulado em banda X é entdo amplificado para uma poténcia pré-
estabelecida, Pou, de aproximadamente 13 dBm (no diagrama: TX_Out). Este
valor é utilizado na equacgao de calculo de En/No no design de simulagdo. O DT

esta concluido neste ponto.

Na parte inferior da figura, o sinal TX_Out & transmitido em um canal AWGN e
chega ao receptor/demodulador no primeiro elemento — I/Q DEMOD, que
realiza a demodulagdgo OQPSK. Na demodulagdo o caminho agora do sinal
atravessa moédulos que fardo as operacoes inversas realizadas na modulagao.
Os filtros de recepcgao sao os mesmos LPFs com resposta SRRC perfazendo,
combinados com os filtros de transmisséo, a filtragem casada como explanado

na Secao 4.2.3.
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Na saida do sistema é obtido o trem de bits BITS_OUT que é comparado com
os BITS_IN, bits de informagao inicial com um delay apropriado, através do
modulo BER_TEST do software.

E gerada, portanto, a curva com o formato de cachoeira de BER versus a

variagao de Ep/No. S&o obtidos também valores de EVM do transmissor.

Em um segundo passo, é simulada a influéncia da caracteristica ndo linear da
TWTA, modelada no SystemVue através de um modulo MATLAB, cujas
equacgdes e coeficientes utilizados para o modelamento sdo os apresentados
em Silva (2012).

6.2. Avaliagao do desempenho

Anunciado o sistema de comunicacdo completo operando em 8,212 GHz com
taxa de bits de 450 Mbps para a simulacido, nesta se¢cdo sao mostrados os
resultados de desempenho do DT com modulagdo OQPSK Filtrada, bem como
sdo avaliados os efeitos dos parametros reais/especificados incorporados na

simulagao.

Primeiramente, o design foi simulado atribuindo-se valores ideais aos

parametros elétricos dos modulos.

No segundo passo, empregaram-se valores reais para alguns parametros
elétricos dos circuitos, como: o ruido de fase nas frequéncias, conforme
requisito 2.1.8 da Secédo 5.3, e a estabilidade em frequéncia (requisito 2.1.7),
para a portadora sintetizada na frequéncia de 8,300 GHz (circuito
OSCILLATOR + RF_Link MOD_OSCILL). Valores estes, medidos em
laboratério de um protétipo de oscilador sintetizado em banda S com

multiplicagao por 4.
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Para o AMP, os valores das néo linearidades de amplitude foram: os pontos
P1ds € Third Order Intercept (TOI); e a figura de ruido. (Resultados medidos do
X-BAND AMPLIFIER + DETECTOR do MWT — CBERS-3 & 4).

E adotaram-se as imperfeicdes dos desbalanceamentos de fase, amplitude e
frequéncia do modulador em banda X montado no laboratério do INPE
(ARAUJO, 2007).

6.2.1. Desempenho do DT - BER e EVM

Nesta secdo sao expostos os resultados simulados do trabalho em fungao da

execugao do design da Figura 6.1.
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Figura 6.2 - “Curva da cachoeira” de BER X En/No tedrico e do DT ideal.

No inicio da apresentacdo dos resultados, tem-se a curva da Figura 6.2 que
representa a resposta do sistema para valores ideais dos parametros elétricos

dos moddulos do DT.
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Portanto, esta “curva da cachoeira” da Figura 6.2 mostra a probabilidade de
erro de bit do DT ideal, em azul, e pode ser comparada com o valor tedrico
para OQPSK em vermelho dos mesmos BER X En/No, concluindo que ha uma
correta similaridade entre eles. Deste grafico, por exemplo, para um BER de
1-107% obtém-se o valor de En/No = 10,5dB.

A seguir, é simulado novamente o mesmo sistema com valores reais dos

parametros elétricos dos circuitos, denominados imperfei¢des.

Na Figura 6.3 € apresentado o resultado desta simulagao.
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Figura 6.3 - “Curva da cachoeira” BER X Ew/No do DT com parédmetros dos mddulos
associados.

Da Figura 6.3 podem ser obtidos os valores de BER para o transmissor real,
onde podemos notar o efeito dos resultados praticos no design de simulagao. O
valor agora de Epn/No para o mesmo BER ¢é de 11,75dB, um acréscimo
necessario (perda) de 1,25 dB, sendo 0,5dB a contribuicdo da codificacao
diferencial (Sec¢éo 3.1.5) e 0,75 dB de perda do DT.

O EVM do transmissor é obtido usando um Sink (Medidor) do SystemVue,
EVM_Sink. O resultado é um EVM=5,6 % rms (especificagdo=10%); o

resultado dindmico pode ser visto na Figura 6.4.

184



Dynamic Graphs - O X

r OB - sE -A

Errors Summary (1) x

EVM

Mag Err

*hase Err
Err

EVM (E1)

EVM (%)

un
I

=
|

Figura 6.4 - Valores de EVM e os desbalanceamentos na saida do DT — Medida
dindmica.

6.2.2. Largura de banda ocupada

Na saida do DT, apds o amplificador de saida do modulador, € medido o

espectro do sinal modulado, como mostrado na Figura 6.5.
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Figura 6.5 - Largura de banda ocupada em banda X do DT e a mascara do CCSDS.
(Grafico dinamico).

E tracada em vermelho neste grafico a mascara da norma CCSDS (2009),

onde se pode comprovar que a largura de banda Bnui do sinal modulado, de

354 MHz, centrada em 8212 MHz e com taxa de bits de 450 Mbps, cumpre com

folga este requisito. O valor exato de Bnui, expandindo-se o espectro, esta no

calculo do enlace.

Do espectro acima se pode observar também a reducdo dos Iébulos laterais
devido a filtragem SRRC.

6.2.3. Efeito da TWTA

Como enunciado na Seg¢ao 6.1, utilizou-se como “equations” do mdédulo Matlab
do SystemVue, o modelamento matematico das nao linearidades na regido de
saturagado de uma TWTA, para verificagdo do efeito da passagem do sinal pelo

elemento nao linear. Foram utilizados os coeficientes do modelo de Saleh
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(1981) desenvolvidos por Silva (2012), como ja mencionamos. Este modelo

reflete um equipamento real e refere-se a TWTA utilizada no CBERS-3 & 4.

O objetivo deste ponto é avaliar o efeito ndo linear para o nosso transmissor
especifico, que compreende o design do DT com modulagdo OQPSK Filtrada

em 8212 MHz operando com taxas de 450 Mbps, que nao foi analisado

anteriormente.

A Figura 6.6, portanto, mostra a contribuicdo adicional nas perdas que

devemos considerar no enlace devido a utilizacdo da TWTA operando na

saturacgao.
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Figura 6.6 - Efeito ndo linear da TWTA.

Para analisar o resultado acima, devemos voltar a atengcdo e observar
novamente a parte do design nos dois ramos de sinais, I(t) e Q(t), anteriores a

modulagdo, onde a filtragem executada nestes dois canais resultou na
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diminuicdo sensivel dos lobulos laterais, conformando o espectro, como

comprovado no espectro da Figura 6.5.

O efeito ndo linear da TWTA resultou no spectral regrowth, fazendo ressurgir
os lobulos laterais filtrados, que contribui para um aumento na perda no enlace

do sistema em 0,5 dB. A Figura 6.7 mostra o efeito de espectral regrowth.

Verifica-se, entretanto, que mesmo com o spectral regrowth, a mascara

espectral continua sendo cumprida.
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Figura 6.7 - Spectral Regrowth para o DT integrado com a TWTA.

Comparacéao: simulando um transmissor com modulacédo QPSK com filtragem,
o efeito ndo linear da TWTA resulta uma degradacédo de 0,65 dB, um pouco
maior que a da OQPSK Filtrada, como esperado. Isto comprova que, para este

efeito, a OQPSK tem comportamento um pouco melhor que a QPSK.

Neste momento, cabe também mencionar um resultado pratico anterior

importante para a comprovacido da teoria apresentada e resultados de
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simulagdes: no caso do transmissor MWT do CBERS-3&4, os valores medidos
de BER sem a TWTA e com ela integrada e operando na saturagéo, sao
exatamente os mesmos; lembrando que a modulagdo € DQPSK sem filtragem

nos bits e a taxa de bits é 68 Mbps.
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7 CONCLUSAO

Neste capitulo sdo apresentadas as recomendacgbes, as sugestbes para
trabalhos futuros e consideragdes finais, que podem ser verificadas a partir da

proposta e dos resultados exercitados neste trabalho.

7.1. Sintese dos resultados

O primeiro resultado simulado importante apresentou uma perda, devido a
inclusdo de algumas imperfeicbes em parametros do DT proposto, de 0,75 dB,
que também esta incluido no calculo do enlace, bem como -0,5 dB inerente da

codificacao diferencial.

A métrica de EVM do transmissor resultou um valor de 5,6 % rms, sendo o

especificado de 10 % rms maximo.

Seguindo, a mascara da largura de banda ocupada foi cumprida com folga,

como observado na Figura 6.5.
Na Tabela 6.1 é apresentado o extrato dos resultados.

E, finalmente, tem-se também o resultado do spectral regrowth, devido a
filtragem dos sinais I(t) e Q(t) e posterior passagem do sinal modulado pela nao
linearidade da TWTA, que acabou em uma perda adicional ao enlace de
0,5 dB.

Concluindo, obteve-se o resultado final, considerando uma perda total para o
DT com TWTA + a codificagao diferencial de 1,75 dB, de uma margem no

enlace de 3,62 dB, cumprindo este requisito de sistema.
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Tabela 6.1 - Sintese dos resultados.

EVM 10% 5.6%

Perda por Imperfeicoes:

DT (dB) 0.75
Cod. Dif. (dB) 0.5
TWTA (dB) 0.4
Total (dB) 1.65
Margem no Enlace 3 3.72
Mascara Espectral CCSDS cumpre

7.2. Consideracoes finais

O monitoramento diversificado, constante e abrangente de todo o territério
Brasileiro, devido aos diferentes tipos de relevos, vegetagdo, mares e rios,
areas de agricultura, entre outras necessidades, acarretam fundamentais
demandas por produtos de imagem obtidos por sensores embarcados em

satélites de observacio da Terra.

SARs e imageadores de ultra-alta resolugdo em satélites, que geram grande
volume de dados digitais, provocam a necessidade constante de estudos para
o aperfeicoamento e desenvolvimento de transmissores de dados (DTs) a altas
taxas mais eficientes em largura de banda do espectro eletromagnético,

normatizado por CCSDS, e em poténcia de RF.

O trabalho teve, como primeiro objetivo, comparar os diversos transmissores
de dados a altas taxas desenvolvidos no INPE nos ultimos anos nos programas

de satélites do instituto.
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Seguindo, o estudo de utilizagdo das diversas topologias e as técnicas de
modulagdo empregadas em transmissores de dados a altas taxas se fez
necessario para uma melhor utilizagdo da largura de banda destinada a
aplicacdo em transmissdo de imagens, bem como considerar a otimizagao do
uso da poténcia do sinal de RF, necessario para fechar o enlace de
transmissao, uma vez que o0 aumento da poténcia implica um acréscimo do
consumo de energia elétrica e com o0 consequente aumento da massa e do

volume do subsistema.

Este trabalho apresentou uma visdo geral de quatro topologias e de quatro
esquemas de modulacdo a serem empregados em DTs a altas taxas e que s&o
recomendadas pela ESA. A apresentagdao da formulacao para o calculo do
enlace de transmissdao se fez mandatéria uma vez que parametros de

dimensionamento do DT sao obtidos dos resultados deste calculo.

Consequentemente, de todos os estudos expostos e do conhecimento
adquirido na comparacédo de desempenho dos DTs utilizados nos programas
CBERS e Amazonia do INPE, obteve-se uma proposta de solugdo de um DT

para ser empregado em futuras necessidades do INPE.

Apresentou-se nesta solugdo de engenharia, que foi baseada na topologia 2, a
simulagcdo de um design completo de toda a cadeia de transmissao (geragéo
dos dados digitais, o DT, o canal de transmissao e a recepg¢ao/demodulagao),
mostrando o cumprimento dos requisitos principais de sistema e o fechamento
do enlace com margem maior que a minima especificada. A topologia 2 foi
avaliada como sendo a mais indicada para ser utilizada em DTs para satélites
de pequeno e meédio porte, considerando-se também o compromisso entre

consumo de energia, volume e massa.

O trabalho também visou avaliar a potencialidade de se utilizar a técnica de
modulagédo OQPSK Filtrada com o filtro com roll-off = 0,5, onde a simulagéo

mostrou a eficacia da selecdo desta técnica, para a alta taxa de bits
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selecionada e cumprimento dos requisitos de enlace, largura de banda do

espectro, EVM, BER e poténcia de RF especificados.

Por fim, o calculo do enlace de transmissdao com o DT proposto inserido no
sistema de comunicacdo completo e todos os resultados das simulagdes,

demonstram a exequibilidade da proposta.

7.3. Sugestoes para trabalhos futuros

Para o doutorado, o aluno pretende aprofundar as técnicas de Radio Cognitivo,
que ja sado parcialmente empregadas em satélites de comunicagdo, para a

aplicagao em servigcos de exploracao da Terra por satélites.

Alguns aspectos ainda devem ser abordados relacionados ao transmissor
proposto, com modulagdo OQPSK Filtrada. Dentre esses, destaca-se a seguir

uma sugestao a ser considerada para um trabalho futuro.

A analise e simulagao das imperfeicdes proveniente dos diversos elementos do
sistema de comunicagdo tém uma importancia muito grande. A estimativa de
cada imperfeicao presente no calculo do enlace do sistema, tem como objetivo
final, ajudar na especificagdo dos requisitos dos diversos modulos que
compdéem o sistema. Para isto, propde-se a analise do impacto de outras
imperfeicdes no DT, que nao foram abordadas, em especial as distor¢cdes por
fitragem com filtros reais que sao muito relevantes em esquemas de
modulagao em fase, a inclusao de parametros de ruido para todos os modulos

digitais e de RF e o modelamento n&o linear de um SSPA real.

Sugere-se também para um trabalho futuro a simulagéo deste mesmo DT, mas
modelando a técnica de modulagédo 4D-8PSK TCM, principalmente para as
variantes 2,25, 2,5 e 2,75, utilizando para a constru¢cao do codificador TCM e
mapeador 8PSK uma FPGA real. Dentro do SystemVue™ tem um toolbox
especifico sobre implementacao de circuitos em FPGA.
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