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Resumo

Inicialmente desenvolvido por universidades para reduc¢do de custos, tempo de projeto
e possibilitar o acesso ao espago, o padrao CubeSat vem ganhando destaque por uma série
de razdes, dentre as quais financeiras, operacionais ou técnicas. Este trabalho propde o
desenvolvimento de uma arquitetura de demodulacdo GMSK nao-coerente de alta velocidade
completamente digital para enlaces de subida visando aplica¢cdes em nanossatélites com padrdao
CubeSat de futuras missdes do Instituto Nacional de Pesquisas Espaciais (INPE). Nesta
proposta levou-se em consideracdo as limitagdes fisicas inerentes ao padrao CubeSat e a
demanda por taxas de transmissao maiores. Inicialmente realizou-se uma revisdo da literatura
apresentando-se as contribui¢des mais relevantes para as arquiteturas de demodulador GMSK
nao-coerente. Quatro arquiteturas de demodulador GMSK nao-coerente baseadas na detec¢ao
2-bit diferencial foram propostas. Detalha-se em cada uma delas a formulagdo do sinal e
do ruido e as operagdes de processamento digital de sinal desde a recepcao em frequéncia
intermedidria até a detec¢do dos bits. Todos os mddulos funcionais das arquiteturas do
demodulador sdo descritos e analisados. Apresenta-se e discute-se os resultados obtidos das
simulagdes que foram feitas visando a avaliacdo de desempenho do sistema. A arquitetura
de melhor desempenho apresenta um ganho de aproximadamente 5,3 dB com relacdo ao
demodulador GMSK n@o-coerente convencional com deteccdo 2-bit diferencial. Trés das
arquiteturas estudadas s@o suceptiveis ao desvio de frequéncia Doppler enquanto apenas uma €

praticamente imune.

Palavras-chave: GMSK; Demodula¢io nao-coerente; Modem completamente digital;

Comunicacao espacial;



Abstract

Initially developed by universities to reduce costs, design time and permit access to
space, the CubSat standard has been gaining prominence for a number of different reasons,
including financial, operational or technical reasons. We propose the development of a fully
digital high rate noncoherent GMSK demodulation architecture for uplink, according to
the CubSat standard, for applications in nanosatellites to future missions of the Instituto
Nacional de Pesquisas Espaciais (INPE). In this proposal, we consider the physical limitations,
inherent to the CubSat standard, and the demand for high bit rate transmission. Firts of all,
a literature review was presented, pointing the most relevant contributions to noncoherent
GMSK demodulator architectures. Four noncoherent GMSK demodulator architectures based
on 2-bit differential detection were proposed. Mathematical models to signal and noise as well
as digital signal processing operations, since intermediate frequency stage up to bit detection,
are described in detail. All functional modules of the demodulator are described and analyzed.
Computational simulation was done to evaluate system performance. We present and discuss
the simulation results. The best performing architecture has a gain of approximately 5,3 dB
over the conventional noncoherent GMSK demodulator with 2-bit differential detection. Three
of the four studied architectures are susceptible to Doppler frequency shift, while only one of

them is practically Doppler immune.

Keywords: GMSK; Noncoherent demodulation; Fully digital modem; Space

communications;
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CApPiTULO 1

INTRODUCAO

No inicio da Era Espacial, os satélites tendiam a ser pequenos devido as limitagdes de
capacidade de carga dos primeiros veiculos de lancamento (JAKHU; PELTON, 2013). A massa
dos primeiros satélites, era limitada a algumas dezenas de quilogramas e a duracao das missoes
eram na ordem de dias. A evolugdo da tecnoldgica dos veiculos lancadores e dos sistemas de
foguetes possibilitaram o aumento da massa e do volume dos satélites.

Entretanto, o custo de lancamento € diretamente proporcional a massa € ao volume do
satélite. E dependendo do tipo de missdo, a reducdo global da massa, torna-se um fator critico.
Uma maneira de reduzir o impacto desta componente de custo € a miniaturizacdo, ou seja, a
utilizacdo de satélites mais leves e menores (LEY; WITTMANN; HALLMANN, 2009). Os
satélites de pequeno porte podem ser classificados conforme a massa: microssatélites, de 10 a
100 kg, nanossatélites, de 1 a 10kg, e picossatélites, de 0,1 a 1kg.

Com objetivo de fornecer um padrao de projeto para os picossatélites, de forma a reduzir o
custo, o tempo de desenvolvimento, promover o aumento da acessibilidade ao espaco e sustentar
lancamentos mais frequentes. Em 1999, através de um esfor¢o colaborativo entre a Universidade
de Stanford e a Universidade Politécnica da Califérnia, iniciou-se o desenvolvimento de um
padrao para os picossatellites, chamado CubeSat. O padrao CubeSat estabelece que o satélite
pode ser projetado com volume mutiplo de 1 litro. O menor satélite que pode ser construido
seguindo este padrdo é denominado 1U (10 cm x 10 cm x 10 cm) com massa inferior a
1,33 kg (MEHRPARVA et al., 2014). Também € previsto no padrio CubeSat um volume
fraciondrio denominado 1,5U (15 cm x 10 cm x 10 cm) com massa inferior a 2 kg e outro
modelo 3U (30 cm x 10 cm x 10 cm) com massa inferior a 4 kg. Vale ressaltar que mesmo
nos modelos de maior volume o tamanho da placa dos circuitos fica limitada a uma 4rea
de aproximadamente 10cm x 10 cm. A padronizacdo do volume e o limite de massa dos
nanossatélites que seguem o padrdo CubeSat possibilitam o uso de uma interface padronizada
de lancamento denominada P-POD (Poly Picosatellite Orbital Deployer), que pode langar
até 3 picossatélites (1U) simultaneamente. Isto possibilita que o desenvolvimento do satélite
seja independente do lancador e garante a integracdo apds a conclusdo do picossatélite ou

nanossatélite.
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Embora o padrdo CubeSat ainda esteja limitado a algumas aplicagdes, em funcdo da falta
de disponibilidade de alguns componentes disponiveis aos satélites de maior porte (LEY;
WITTMANN; HALLMANN, 2009), no decorrer dos ultimos anos, o CubeSat destaca-se
por sua versatilidade, podendo ser utilizado como plataforma educacional no treinamento
de engenheiros e cientistas, como plataforma de teste de alto valor cientifico para novos
experimentos e tecnologias, e para missdes de explora¢do do espaco com uma 6tima relagdo
custo-beneficio (CHIN et al., 2008).

Uma parcela do custo de uma missdo espacial estd relacionada ao uso de componentes
qualificados para o espaco. O processo de certificagdo de componentes € caro, € dependendo
da missdo pode levar alguns anos até sua conclusdo. Esta situa¢do cria um descompasso
tecnolégico entre os produtos com qualificagdo espacial e os produtos comerciais disponiveis.
A estratégia mais comum adotada nos projetos de CubeSats para contornar o problema dos
altos custos e do tempo de qualificagdo € a utilizacdo de componentes de prateleira (do inglés,
COTS, Commercial Off the Shelf). Estes componentes comerciais foram projetados para operar
em solo e/ou adaptados ao uso espacial e, portanto, apresentam uma confiabilidade inferior aos
componentes qualificados para o uso no espaco. Esta filosofia de desenvolvimento permite a
utilizagdo de novas tecnologias e experimentos a um custo acessivel. Entretanto, por ndo ser
um componente com qualificacdo espacial este tipo de componente aumenta o risco de falhas.
Em contrapartida a reducdo de custo permite o lancamento de varios picossatélites de forma a
garantir uma taxa de minima de sucesso.

Em particular os modens disponiveis no mercado na modalidade COTS ndo operam em
frequéncias regulamentadas e oferecem taxas no enlace de subida e decida inferiores a 10 kbit/s
por operarem em bandas destinadas ao uso de rddio amadores. E, portanto, eventualmente nao
atendem aos requisitos de velocidade das futuras missOes espaciais do Instituto Nacional de
Pesquisas Espaciais (INPE) (LUCENA et al., 2016).

Uma vez que os componentes com qualificacio espacial apresentam capacidade de
processamento limitada e o projeto de um nanossatélite que segue o padrdo CubeSat apresenta
limitagGes de massa, volume e poténcia, € desejivel que a arquitetura de demodulagdo a bordo
do nanossatélite apresente baixa complexidade, seja capaz de operar em altas taxas e garanta
um baixo consumo de energia.

Este trabalho, realiza o estudo de uma arquitetura nao-coerente de um demodulador GMSK
(Gaussian Minimum Shift Keying) de alta velocidade e baixa complexidade para utilizacdo em

nanossatélites que seguem o padrao CubeSat.
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1.1 Motivacao

A constante evolucdo da inddstria aeroespacial e o aumento da resolucdo dos sensores
geram uma demanda de taxas de transmissdo cada vez maiores para os sistemas baseados em
nanossatélites. O desenvolvimento de um demodulador destinado a enlaces de subida de um
nanossatélite, deve levar em consideracdo as limitacdes fisicas, de poténcia e eficiéncia espectral
considerando a demanda atual por taxas de transmissdo cada vez maiores. As arquiteturas de
demodula¢do nao-coerentes GMSK atendem os requisitos de baixa complexidade, eficiéncia
espectral, baixo consumo de energia e baixo custo (ADDAIM; KHERRAS; ZANTOU, 2007).
E de grande interesse do INPE o desenvolvimento de uma arquitetura de demodulagio
GMSK nao-coerente digital de baixa complexidade que atenda as demandas das futuras
missdes e aos padrdes estabelecidos nas missdes de categoria A (altitude menor que 2x100km)
pelo Consultative Committee for Space Data Systems (CCSDS)(STANDARD, 2009). Outro
ponto interessante a se observar € que os atuais sistemas de telecomandos dos satélites do
INPE operam em baixas taxas de transmissdo (taxas inferiores a 4 kbit/s), sendo, portanto,

interessante o desenvolvimento de uma solugdo de alta velocidade.

1.2 Objetivo Geral

Desenvolvimento de um demodulador GMSK completamente digital, ndo-coerente, de alta
velocidade (taxa superior a 2 Mbit/s), para aplicacdo tanto em enlaces de carga util como em

enlaces de telecomando de nanossatélite que seguem o padrdo CubeSat.

1.3 Objetivos Especificos

Concep¢do da arquitetura discreta de um demodulador GMSK nao-coerente para
nanossatélites. A implementacdo do prototipo 16gico do demodulador GMSK das arquiteturas
concebidas em Simulink/ MATLAB®'. Avaliacdo de desempenho do demodulador via andlise

matematica parcial e simulagdo computacional.

1Versao 8.1.0.604, R2013a, nimero de licencga: 874166.
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1.4 Contribuicoes

Listamos abaixo as principais contribui¢cdes deste trabalho:

e Concepcao de solucdes arquiteturais de demodulador GMSK nao-coerente de alta

velocidade para aplicacdes em nanossatélites;

Proposta de novas técnicas para a reducao de ISI no demodulador 2-bit diferencial;

Anadlise matemética parcial de componentes dos sistemas estudados;

Avaliacdo de desempenho do demodulador via simulagcdo computacional;

Preparacdo de um artigo para publica¢do em periddico.

1.5 Organizacao do Trabalho

No Capitulo 2 realiza-se uma revisdao da literatura destacando-se os aspectos mais
relevantes. No Capitulo 3 apresenta-se o modelo do receptor de bordo do satélite visando
explicitar as fungdes do demodulador GMSK. Também se detalha a formulacio do sinal e do
ruido na entrada do demodulador. O Capitulo 4 apresentard as solu¢des arquiteturais propostas
para o demodulador e trata do detalhamento das operagdes de processamento digital de sinal
do demodulador desde a recepcdo até a detec¢do dos bits. Neste capitulo, o projeto de cada
modulo funcional € descrito e alguma andlise matematica € apresentada. Os resultados e
andlises obtidos da simulacdo do sistema, visando a avaliacdo de desempenho, sdo discutidos

no Capitulo 5. Por fim, as conclusdes e perspectivas de pesquisas futuras sdo apresentadas no

Capitulo 6.
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CAPITULO 2

REVISAO DA LITERATURA

Modems sdo dispositivos eletronicos capazes de transmitir e receber sinais, através do
processo de modulagdo e demodulacdo, respectivamente. Os sinais provenientes das fontes
de informacao sdo sinais em banda-base, ou seja, sinais cujo espectro estd em torno do nivel
DC. O espectro disponivel nos canais de comunicagdo para transmissao da informacgdo é de
natureza passa-faixa. Modular um sinal, significa transladar o sinal em banda-base para um sinal
passa-faixa, adequado para transmissao da informagdo no canal passa-faixa. Ao ser transmitido
pelo canal o sinal sofre distor¢des. Demodular um sinal consiste na recuperacao do sinal em
banda-base (PROAKIS; SALEHI, 2008). A busca por técnicas de modulagdo/demodulacdo que
facam o melhor uso do espectro do canal, e que possibilite a recuperacdo da informacao de
forma mais confidvel € um constante esfor¢co na drea de pesquisa das telecomunicacdes.

Em fun¢do da saturacdo do espectro nas faixas de frequéncias destinadas a pesquisa
cientifica e exploracao do espaco, o CCSDS recomenda para missdes de categoria A utilizagdo
da modulacdo GMSK com BT (produto entre largura de banda do filtro por periodo de bit)
igual a 0,25, em que B € a largura de banda do filtro Gaussiano e 7 € a duracdo do bit,
ou da modulagdo OQPSK (Offset Quadrature Phase-Shift Keying) com formata¢do do pulso
de banda-bésica (STANDARD, 2009). Embora a modulacio OQPSK apresente alta eficiéncia
espectral, o processo de demodulagdo deste sinal deve ser coerente. Nas arquiteturas coerentes,
o oscilador do demodulador precisa estar sincronizado em fase e frequéncia com o oscilador
do transmissor, para que o desempeno do sistema em termos de taxa de erro de bits (BER) seja
razodvel. Este requisito impde a utilizacdo de uma arquitetura de demodulacio razoavelmente
complexa, principalmente considerando o efeito Doppler nos sistemas espaciais (IPPOLITO,
2008), que ndo € adequada a sistemas com limitacdo de poténcia, massa, € volume como os
nanossatélites.

Murota e Hirade (1981) propuseram o uso de um filtro Gaussiano passa-baixa para
moldar o espectro do sinal Minimum-Shift keying (MSK). Este filtro remove as transicdes
repentinas nos pulsos de modulacdao de frequéncia do sinal MSK, fazendo com que na
modulacdo GMSK o espectro seja mais estreito com lébulos laterais atenuados. As principais

vantagens da modulagdo GMSK sdo a sua eficiéncia espectral, seu envelope constante, que
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permite a utilizacdo de amplificadores ndo-lineares e bom desempenho em termos de taxa de
erro de bits. A modulagcdo GMSK pertence a categoria de modulagdo de fase continua (do
inglés, CPM, Continuous Phase Modulation), esses sinais podem ser demodulados por uma
variedade de técnicas de demodulagcdo coerentes e ndo-coerentes. Prameela e Pravin (2015)
realizam um estudo de revisao de diversas técnicas de demodulacio GMSK (BT=0,3) coerente
e ndo-coerentes, apresentando diversas técnicas de sincroniza¢do para os demoduladores
coerentes. Também se realiza uma discussao a respeito das caracteristicas de cada configuragao.

Na arquitetura de demodulacao nao-coerente, o sinal que chega ao receptor ndo necessita de
sincronismo de fase ou frequéncia, eliminando a necessidade do uso de circuitos de recuperacao
de portadora. Quando comparada a deteccdo coerente, a técnica ndo-coerente apresenta menor
complexidade, mas em contrapartida tem desempenho inferior em termos de taxa de erro de bits.
Quase a totalidade das arquiteturas nao-coerentes fazem o uso de uma das seguintes técnicas:
detector diferencial com atraso de n-bits (ANDERSON; AULIN; SUNDBERG, 1986; SIMON;
WANG, 1984; YONGACOGLU; MAKRAKIS; FEHER, 1988) ou detector com limitador e
discriminador (LI; BI; YIN, 2006; ANDERSON; AULIN; SUNDBERG, 1986).

Simon e Wang (1984) compararam o desempenho entre a demodulacdo 1-bit e 2-bit
diferencial para a modulacio GMSK. Enfatizaram a relacdo entre o desempenho e os vérios
parametros de projeto em cada sistema. Apresentam a modelagem, e andlise matematica e de
desempenho dos demoduladores através de graficos de probabilidade de erro de bits, BER, no
canal com ruido AWGN e para o canal com desvanecimento de Rice. A demodulacdo 2-bits
diferencial oferece desempenho superior em relacdo a demodulagdo 1-bit diferencial tanto em
canais com ruido AWGN quanto nos canais com desvanecimento de Rice. O desempenho dos
demoduladores pode ser otimizado através da escolha do par B;T e B,T, em que B; € B, s@o
respectivamente a largura de banda dos filtros Gaussianos de transmissdo e recepgao, e T €
a duracdo do bit. O artigo também mostrou que para um modulador com B;T igual a 0,25, o
melhor valor de B, T € 0,9.

Yongacoglu, Makrakis e Feher (1988) investigaram o desempenho de vérias configuracdes
de demoduladores GMSK para diversos valores de BT usando a realimenta¢do da decisdo (DF,
do inglés, Decision Feedback) para equalizacdo do sinal. Os autores apresentam a formulagdo
matemadtica, diagramas de blocos, diagramas de olho e fase e tabelas dos demoduladores n-bit
diferenciais sem realimentagdo, em que n € {1,2,3}, e combinagdes destas configuragcdes com
realimentacdo. Uma contribui¢do relevante destes autores estd no desenvolvimento tedrico que
permite a comparacdo entre a quantidade de componentes de interferéncia intersimbélica (IS,
do inglés, Intersymbolic Interference) para cada relacdo BT no sinal de saida do demodulador

diferencial. Os resultados indicam que a arquitetura 2+3DF apresenta o melhor desempenho por
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conta da melhor remogdo parcial da ISI. Esta arquitetura pode apresentar uma melhoria de até
4 dB em relacdo ao demodulador GMSK niao-coerente convencional.

Korn (1990) estudou a probabilidade de erro de bits (P,) em funcdo da relagdo sinal-ruido
(SNR, do inglés, Signal to Noise Ratio) dos sinais de fase continua de resposta parcial (PRCPM,
do inglés, Partial-Response Continuous Phase Modulation) para os demoduladores 1 e 2
bit-diferencial, com e sem DF, nos canais de satélite mével. Neste artigo, o autor conclui que
o DF € mais eficiente para modulac¢des cujo o B;7<0,5 e que o demodulador 2-bit diferencial
apresenta desempenho superior ao demodulador 1-bit diferencial quando o canal € afetado pelo
desvio Doppler. Elnoubi (1992) corrige a conclusdo de Korn, afirmando que o DF melhora o
desempenho dos demoduladores 2-bit diferenciais para qualquer relagdo B;T e qualquer SNR.

Qureshi (1985) realiza o estudo de varias técnicas de equalizacdo adaptativas para redugao
da ISI. Na primeira parte do artigo o autor caracteriza a ISI, apresenta vdrios conceitos
basicos do equalizador transversal, versdes simplificadas dos equalizadores adaptativos e
suas propriedades. Na segunda parte o autor descreve estruturas de recepcdo lineares e
ndo-lineares e seu desempenho. Conclui que os esquemas de equalizaciao espacados de forma
fraciondria sempre apresentam um desempenho superior quando comparado as equalizacdes
com espacamento igual a duracdo do simbolo. Também apresenta vérios esquemas de
equalizacdo adaptativa ndo-lineares tais como equalizador realimentado pela decisdo (do inglés,
DFE, Desision Feedback Equalizer), equalizador com cancelamento da IST ajudado pela decisao
e equalizador MLSE (Maximum-Likehood Sequence Estimator). O DFE apresenta uma boa
relacdo entre simplicidade e tempo de convergéncia. Portanto, algumas configuragdes propostas
nesta dissertacdo, como veremos nos capitulos seguintes, adotam a técnica DFE para redugao
da ISL.

Existem inumeras outras técnicas para melhorar o desempenho dos demoduladores
ndo-coerentes. Mathis (1998) propde o uso de um demodulador GMSK diferencial combinado
com um detector de mdxima verossimilhanca (do inglés, MLSE, Maximum-Likelihood
Sequence Estimator) que utilize o algoritmo de SOVA (Soft-Output Viterbi Algorithm) para
cancelar uma parcela maior da ISI, quando comparada com a proposta de (YONGACOGLU;
MAKRAKIS; FEHER, 1988). Também se apresenta um desenvolvimento tedrico, simulagdes e
comparacdes em termos de BER. Os resultados obtidos nas simulagdes demonstraram que este
receptor € eficiente tanto no canal AWGN quanto nos canais com desvanecimento Rayleigh
plano para BT = 0,25. O autor também afirma que esta técnica pode ser utilizada em qualquer
sinal de fase continua.

Gal, Campeanu e Nafornitd (2010) destacam as propriedades das modulacdes CPM, tais

como envelope constante, eficiéncia espectral, facil implementa¢do dos moduladores. Também
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propdem um demodulador ndo-coerente que utiliza um EKF (Extended Kalman Filtering) para
a melhoria de desempenho tanto em sinais GMSK quanto em sinais MSK. Os resultados
apresentados indicam que existe uma relagdo entre Ej, /Ny e nimero de amostras para que haja
uma melhoria de desempenho expressiva em termos de BER.

E interessante destacar a escassez de referéncias mais recentes na literatura sobre

demodulagdo GMSK nao-coerente e especificamente sobre sua implementagdo discreta.
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CAPITULO 3

MODELO DO SISTEMA

Ao se propagar na atmosfera terrestre o sinal transmitido pode sofrer variacdes indesejdveis
na amplitude, na fase e na polarizacdo. As intensidades desses fenomenos sdao dependentes
da frequéncia da portadora, do clima, da geografia local, do tipo de transmissdao e do
angulo de elevagdo do satélite (IPPOLITO, 2008). Todos esses efeitos ndo t€m impacto no
desenvolvimento do demodulador deste trabalho. A frequéncia de operacdo do sistema sera
na banda S (em torno de 2GHz) e, portanto, considera-se que todas as distor¢des provocadas
pela troposfera e ionosfera s@o corrigidas por estdgios anteriores ou ndo tem relevancia para a
aplicacao (SILVA; LUCENA; MOTA, 2014).

O modelo do sistema de comunicagdo adotado, considera que o receptor esta embarcado em
um veiculo espacial (nanossatélite) de 6rbita baixa (altitude entre 160 a 2500 km) (IPPOLITO,
2008), o transmissor ¢ uma estacao terrestre € o canal de comunicacao, além de ruido AWGN
(do inglés, Additive White Gaussian Noise), € acrescido dos desvios de frequéncia, fase e tempo,
conforme ilustrado na Figura 1. O desvio de frequéncia f; é provocado pelo efeito Doppler e
v representa a diferenca de fase entre os osciladores do transmissor e do receptor. O desvio
de tempo denotado por 7y representa o atraso que sofre o sinal durante a propagagao desde o

transmissor até o receptor.

Atraso

v

Transmissor Receptor

Figura 1: Modelo equivalente em banda basica do sistema de comunicagdo. Fonte: autor.

As caracteristicas do canal mais significativas consideradas neste estudo sobre comunicagao
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espacial sdo o atraso de propagacdo e desvio de frequéncia Doppler. Embora ¥ seja variante no
tempo, pode-se considera-lo constante, uma vez que a variacdo na distancia € muito pequena
quando comparada ao intervalo de bit. A dispersdo da faixa de frequéncia do sinal provocada
pelo efeito Doppler, é funcao da diferenca entre a velocidade do transmissor e o receptor e pode

ser calculado pela expressao
Ja=—"7""/ (3.1

em que, v € a velocidade relativa entre o satélite e o solo, ¢ é o angulo entre a reta de visada
direta e o vetor velocidade, f. é a frequéncia da portadora e ¢ € a velocidade da luz. Em
satélites de Orbita baixa, as velocidades podem chegar a 28.000 km/h, utilizando a equacao
(3.1), encontra-se que o desvio Doppler € inferior a 52kHz.

O sinal de telecomando € uma portadora na Banda-S com modulacdo GMSK (B;T = 0,25)
a uma taxa de 10 Mbit/s. O diagrama de blocos do receptor a bordo do satélite esta representado
na Figura 2. O sinal recebido € amplificado no LNA (do inglés, Low Noise Amplifier), e depois
convertido para frequéncia intermedidria fr;, apds o produto entre o sinal amplificado e a saida
do oscilador local (LO, do inglés, Local Oscillator). Depois da conversao, o sinal € filtrado pelo

filtro FFI cuja resposta em frequéncia pode ser modelada por

1, ara | f — <W
Hpi(f)= para | = e (3.2)
0, para|f—frf|>W

em que 2W = 10MHz e fr; = 70 MHz. A largura de banda do filtro, 2W = 10 MHz € suficiente

para que o sinal passe sem sofrer distor¢do significativa. O sinal de frequéncia intermedidria,

Antena

LNA FFI |— Denéﬁg}l(ador
()

LO

Figura 2: Modelo de receptor para comunicagdo espacial.

denotado por r(t) é entregue ao demodulador GMSK, que recupera as informagdes transmitidas

a partir do processamento deste sinal. A Equacgao (3.3), expressa o modelo adotado para o sinal
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r(1):

r(t) = aAcos2a(fir + fa)t +6(t —v) + B+ w(r)
(3.3)

em que, A, o, fir, f1, 7, w(t), 8(t —y) e B, sdo respectivamente, amplitude do sinal, atenuagio
do canal, frequéncia da portadora em FI, desvio de frequéncia Doppler, desvio de tempo, ruido
AWGN em banda-passante, fase modulante e desvio de fase entre o transmissor e o receptor.
O desvio de fase 8 leva em conta o tempo de propagacao do sinal e o desvio de fase entre os

osciladores no transmissor e receptor:

B =vwv+2x(fa+ fr1)v- (3.4)

A fase modulante 0 (r — y) é expressa por

o(—p=mn ¥, / :kaq(u—kT)du, (3.5)

k=—oc0¥ —

em que, & é o indice de modulacdo e ¢(t) é o pulso de fase GMSK definido por

g0)= [ gwan (6

sendo g(7) o pulso de frequéncia GMSK definido em (YONGACOGLU; MAKRAKIS; FEHER,
1988) e dado por

A 1) R

A variavel by na expressao (3.5) representa o simbolo transmitido com codificacio diferencial,
definida da seguinte forma:
by = —agby_1, (3.8)

em que a; € {+1,— 1} e representa a informagdo transmitida no instante k. Esta codificacdo
diferencial € necessdria para a arquitetura de demodulador GMSK ndo-coerente adotada. Na

expressdo 3.7, Q(x) é definido como
L 7t2d 3.9
X) = e 2 dt, .
0(x) o /x (3.9)

BT ¢ a largura de banda de -3 dB do filtro Gaussiano de pré-modula¢do normalizada pelo
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periodo de bit do modulador, LT € a duracdo do pulso de frequéncia, sendo L um nimero
inteiro positivo. Neste trabalho adotou-se BT=0,25 e L=4. Quando L = 1 tem-se um pulso de
reposta completa, se L > 1 entdo g(¢) apresenta resposta parcial (MENGALI, 1997) e, neste
caso, o pulso de frequéncia introduz uma memoria adicional ao sinal GMSK de forma que
cada simbolo estara contaminado por ISI proveniente dos L simbolos vizinhos. O pulso em

frequéncia esta limitado ao intervalo [0, LT'], portanto tem-se o seguinte resultado:

1

LT
/0 g(t)di = 3. (3.10)

Além disso, g(t) é simétrico em torno do instante LT /2 (MENGALI, 1997) e

g(t) =g(LT —1). (3.11)

A densidade espectral de poténcia do ruido AWGN, representado por w(¢) na Equagio (3.3),

¢ expressa por

Sw(f) =
0, para W < |f — fFi| (3.12)

{ No/2, paraW > |f — fFi|
em que Ny € uma constante. Por sua vez, a fun¢do de autocorrecdo correspondente € dada por
(SILVA; LUCENA; MOTA, 2014):

sen(2TW)

R, (T) =2NoW W

cos(2mfirT). (3.13)

A Figura 3, representa o diagrama de blocos do demodulador GMSK. No conversor
A/D, adotou-se a frequéncia de amostragem, f;=4fir, satisfazendo com folga o critério de
Nyquist e também, como veremos em seguida, fazendo com que as amostras de ruido sejam
independentes. Portanto, o sinal discreto correspondente a r(z), e denotado r[n] = r(nTj),
T, = 1/ f, é dado por

rln] = oAcos|[(wir+wg)n+0[n—y]+B]+wn],
(3.14)
em que,
WIF = 27l'f]IC—::, (3.15)
wy =274 (3.16)

Js
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O[n—vy] = 0(nT; — ) e win] = w(nT;) corresponde ao ruido AWGN discretizado. A fungdo
de autocorrecao do ruido discretizado pode ser obtida a partir da Equacao (3.13), fazendo-se

T = mT; que resulta em

sen(2mTW) cos(Em)

2

(3.17)

em que J[m] representa a fun¢do impulso unitdrio. Fica evidente da Equacao (3.17) que o ruido
discreto w(n] é Gaussiano e branco.

O sinal r[n| passa por um estdgio de filtragem em banda-passante para reduzir a parcela
de ruido e corrigir as flutuagdes de amplitude. A detec¢do da fase € realizada no bloco 2-bit
diferencial que gera componentes de sinal em banda-base e componentes interferentes de banda
passante. Na saida do filtro passa-baixas, o sinal resultante € composto do sinal de interesse,
ISI, e parcelas de ruido. O equalizador reduz a ISI e entrega uma estimativa do simbolo
transmitido para que o dispositivo de decisdo gere o simbolo decidido, dy, a cada instante k.

No préximo capitulo serd feito o detalhamento do projeto de cada bloco funcional da

Figura 3. Sdo propostas quatro arquiteturas, modificando-se os blocos FPF e equalizador.

Conversor > > 2-Bit
r(t) > A/D FPF Diferencial

Js

L FPB | —»|Equalizador —3| Decisor 3 {d;}

Figura 3: Diagrama de blocos do demodulador proposto.
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SOLUCOES ARQUITETURAIS PARA O

DEMODULADOR PROPOSTO

Este capitulo destina-se a apresentacdo detalhada das estruturas de demodulacao propostas.

A Figura 4 exibe o diagrama de blocos das operacdes de processamento discreto feitas no sinal

recebido do estigio de FI, apds a discretizacdo. Solucdes arquiteturais sdo estudadas a partir da

estrutura apresentada na Figura 4, havendo variagdes apenas na implementa¢do dos blocos FPF

e equalizador. Com a finalidade de simplificar as anélises, sem grande perda para generalizacdo,

considera-se wy; =0e y=0.

raln] difn]
| e ; X—>|
L~
ds[n] dslk]
Decimador —) Equalizador _) {ag}

Figura 4: Modelo do demodulador digital 2-bit diferencial nao-coerente.

4.1 Arquitetura I

4.1.1 Filtro Passa-Faixa (FPF)

Nesta arquitetura o estagio de filtragem é composto por um filtro de pré-deteccao Gaussiano

passa-faixa (GBPF, do inglés, Gaussian Band-Pass Filter) de BT igual a 0,9, seguido de um
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limitador e um filtro passa-faixa de Butterworth com BT igual a 0,9 e indicado na Figura 5
por BBPF (do inglés, Butterworth Band-Pass Filter). Esta estratégia ¢ uma versao discreta das
operacdes de filtragem e limitacdo propostas em Simon e Wang (1984).

Na literatura citada utiliza-se um filtro anal6gico de Butterworth de 4° ordem, entretanto,
neste trabalho, utilizou-se um filtro IIR digital de Butterworth 18° ordem que apresentou
o melhor desempenho depois de um exaustivo processo de otimiza¢do via simulagdo

computacional.

Figura 5: Diagrama de Blocos FPF utilizado nas Arquiteturas I, 11, II1.

O BT do filtro GBPF € maior do que B;T do filtro transmissor, desta forma considera-se
que a ISI introduzida ao sinal r[n] por este filtro é desprezivel. O sinal na saida do filtro GBPF
pode ser expresso por

ri[n] = atAcos [wipn+ 0[n| + B] 4+ win]. 4.1

O ruido de banda estreita estaciondrio, w(n], pode ser decomposto em fun¢éo de n.[n] e ng(n]

através da seguinte expressao

wln] = n¢[n|cos (wipn+ 0[n] + B) — ng[n| sen (wipn+ 0[n] + B), 4.2)

em que n.[n] e ngn], sdo processos aleatérios Gaussianos, independentes, de média nula e
variancia

o2 = NyB, (4.3)
sendo B € a banda equivalente do ruido do filtro GBPF (SIMON; WANG, 1984). Reescrevendo

a Equacdo (4.1) na forma polar, incluindo as componentes de ruido em fase e em quadratura

r1[n] pode ser expresso por
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riln] = (aA+n¢[n])cos(wipn+ 0[n]+ B) — ng[n]sen (wipn+ 0[n] + )
= |ri[a][cos (wirn+ 8[n]+ B +n[n])
4.4)

em que,

[l = Rin = \/ (@A +ne[n])? + (nifn])2, 4.5)

nin] = /rin] = —1g7! (%) : (4.6)

Das expressoes (4.5) e (4.6), pode-se concluir que o ruido de banda estreita afeta a amplitude e
a fase do sinal r{[n]. O conjunto limitador e filtro BBPF tem a funcdo de corrigir as distor¢des

de amplitude do sinal GMSK. O sinal r;[n] apds o estdgio BBPF ser4 aproximado por

ra[n] = Reos(wipn+ 0[n] + B +n|n)), 4.7

em que R corresponde a uma dada amplitude constante.

Podemos ainda representar a Equagdo (4.7) na seguinte forma,
r[n] = Rcos(wipn+ @[n]), (4.8)

em que
¢[n] = 6n]+ B +nn]. (4.9)

4.1.2 2-Bit Diferencial, FPB e Decimador

No estdgio de demodulacdo 2-bit diferencial realiza-se o produto do sinal de entrada por

uma versdo atrasada em dois periodos, esta operacdo resulta em

di[n] = nrn]ry[n—2Nr]
= R’cos(wipn+ @[n]) cos(wip(n—2N7) + @[n — 2N1])
2 2
= %cos(ZwIFn + @[n]+ @[n—2N7]) + %cos((p[n] — @[n—2N7|+2Nrwir)
2 2
= %cos(ZwIFn + @[n] + @[n—2Nr]) + R?cos((p[n] — @[n—2Nr)),

(4.10)
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em que Ny =T /Ty =28 e 2Nywyp = 287.

Na Equacdo (4.10), observa-se que dj[n] é composto por uma componente de alta
frequéncia e uma componente de banda-base que carrega a informacao desejada. Apds o filtro
FPB, a componente de alta frequéncia é eliminada e o sinal passa por um amplificador de

G = 2/R?, resultando no seguinte sinal

da[n] = cos(@[n] —@[n—2Nr]),
= cos(0[n] — O[n—2Nr|+n([n|—n[n—2Nr)),
@.11)

No bloco Decimador escolhe-se uma amostra para cada simbolo de 28 amostras, de forma
que a taxa de amostragem passa de 280MHz para 10MHz. O sinal na saida do decimador pode

SEeTr eXpresso por

dslk] = cos(0lk] — 0]k —2]+nlk] —nlk—2]).
(4.12)

4.1.3 Equalizador I

O equalizador proposto foi projetado para mitigar o efeito da ISI. Para simplificar a anélise

considera-se a situagdo de grande SNR, de forma que, 1 [k] << AO[k], e ds[k] torna-se

dslk] = cos(0lk|—0k—2]).
= cos(ABk]).
(4.13)

seguindo o mesmo desenvolvimento feito em (YONGACOGLU; MAKRAKIS; FEHER, 1988)

a diferenca de fase A6 [k] pode ser expressa por

kT
bjq(u— jT)du.

AOK] = nhi/k

J=—o

T-2T
(4.14)
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A expressao (4.14) pode ser reescrita como
o kT
A0 = wh Y [ bjglu— jT)du
1] j:Zm oy bia(u=JT)
oo kT
= Z b; (n’h q(u—jT)du)
j=—oo kT -2T
= Y Vi,
Jj=—00
(4.15)
em que,
kT
Viej= nh/ q(u— jT)du. (4.16)
kT—2T

Em (YONGACOGLU; MAKRAKIS; FEHER, 1988), determina-se os valores de V;_; para

diversos valores de BT conforme mostrado na Tabela 1. AB[k|yn indica o grau de distorgdo

provocada pela ISI. Quanto maior for esse valor, menor serd o efeito da ISI sobre o sinal

desejado.

Tabela 1: Componentes da diferenca de fase para o detector 2-bit diferencial, contendo as componentes
de sinal (Vo e Vi) e ISI (Vj—, j—k # 0,1) em fung¢do do B;T do filtro Gaussiano de
pré-modulagdo no transmissor. Fonte: YONGACOGLU; MAKRAKIS; FEHER (1988).

BT | Vs | Vo | Voi | W Vi Vo | Vs | Vi | A
0,15 | 0,3° | 4,85° | 26,4° | 58,45° | 58,45° | 26,4° | 4,85° | 0,3° -
018 | - | 2,7° |23,9° | 634° | 63,4° |239°| 2,7° | - 20,4°
02 | - | 1,7° |223°| 66° | 66° |223°| 1,7° | - 36°
025| - | 0,6° | 18,3° | 70,6° | 70,6° | 18,8° | 0,6° | - 63,6°
03 | - | 02°|162°| 73,6° | 73,6° | 162° | 02° | - 81,6°
04 | - - 11250 | 77,50 | 77.5° | 12,50 | - - 105°
05 | - - 1103° | 79,7° | 79,7° | 10,3° | - - | 118.2°
1 - -1 59° | 84,1° | 84,1° | 59° | - - | 144,60
oo | - - - 90° | 90° - - - 180°

Seguindo a formulacdo de (YONGACOGLU; MAKRAKIS; FEHER, 1988) e observando
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a Tabela 1, para BT igual a 0,25, no instante de amostragem k7, A6 k] é dado por

k-3
ABK =} bViej,
j=kt2
= broVoo+bi Vo +biVo + b1 Vi + b 2Va + by _3V3.

4.17)

Substituindo a Equacdo (4.17) em (4.13), obtém-se a seguinte expressio para o sinal na saida

do decimador
ds[k] = cos (bgi2V_2+br Vo1 +biVo+br_1Vi +br_2Va+ br_3V3). (4.18)

Da equacdo (3.8), pode-se obter o simbolo transmitido a; através do seguinte

desenvolvimento
bibi—1 = (—agbk—1)bk_1
= —ap(br_ )2
= —a. (4.19)

Da expressao anterior pode-se concluir
ay = —bkbkfl. (4.20)

A Tabela 2 exibe todos os possiveis valores que a diferenca da fase no intervalo de
2 simbolos, A6, pode assumir em funcdo dos simbolos codificados no transmissor e a
correspondéncia com o simbolo de informacdo a; transmitido. Fica evidente que a; pode ser

obtido através da seguinte operacao
ax = sgn|cos(ABk])], (4.21)

em que sgn[x] = +1 se x > 0 e —1 caso contrdrio. Nota-se da expressdo de AB[k] que além
dos simbolos by e by que contém a informagao desejada, tem-se as parcelas associadas aos
simbolos by o, by_1, br_2, by_3 que representam a ISI. Na arquitetura de demodular GMSK
ndo-coerente que usa a técnica 2-bit diferencial cldssica a decisdo € feita como definido na

Equacdo (4.21) sem nenhum processamento adicional.
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Tabela 2: Valor de AV, correspondente a varias sequéncias de entrada, para BT = 0,25, ignorando a

contribuicdo de by, e by_3. Fonte: (YONGACOGLU; MAKRAKIS; FEHER, 1988).

b | bi—1 | b | biy1 | ABJK] | dy
1 1 -1 1 37,6° | +1
1 -1 1 1 37,6° | +1
1 1 -1 -1 0° +1
1 -1 1 -1 0° +1
-1 1 -1 1 0° +1
-1 -1 1 1 0° +1
-1 1 -1 -1 -37,6° | +1
-1 -1 1 -1 -37,6° | +1
1 -1 -1 1 -103,6° | -1
1 -1 -1 -1 -141,2° | -1
-1 -1 -1 1 -141,2° | -1
-1 -1 -1 -1 -178,8° | -1
1 1 1 1 178,8° | -1
1 1 1 -1 141,2° | -1
-1 1 1 1 141,2° | -1
-1 1 1 -1 103,6° | -1

A técnica de detecgdo com realimentacdo proposto em (YONGACOGLU; MAKRAKIS;

FEHER, 1988), realiza a correcao da fase diretamente na linha de atraso do circuito 2-bit

diferencial, conforme ilustra a Figura 6. A légica implementada leva em consideracdo os

simbolos decididos, para estimar o estado da fase e adicionar desvios de fase, realizando desta

forma o cancelamento parcial da ISI contida na diferenca da fase.
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Figura 6: Modelo ilustrativo de um demodulador digital 2-bit diferencial n#do-coerente com
realimenta¢do. Fonte: Adaptado de (YONGACOGLU; MAKRAKIS; FEHER, 1988).

A primeira equalizacdo proposta neste trabalho, diferente do que € feito na literatura, faz o
cancelamento da ISI, através de operagdes na amplitude do sinal, e ndo na parcela de atraso do
circuito 2-bit diferencial. A Figura 7 ilustra o diagrama de blocos simplificado do equalizador
adotado na Arquitetura I. Note que a correcdo da ISI € feita pela subtracio da ISI estimada do

sinal original.

+
ds[k] Atraso _I_ —> [k - 2]

Estimador
de ISI

Figura 7: Equalizador I. Fonte: autor.

A estratégia adotada para estimar a contribui¢do das componentes de ISI em amplitude foi

a aproximacdo da funcdo cosseno em uma fun¢do polinomial. Para garantir o menor erro entre

a func@o cosseno e a fungdo cosseno interpolada, utilizou-se um polindmio de 4° ordem, obtido

do através do método dos minimos quadraticos (CHAPRA; CANALE, 2010). A aproximac¢do

do cosseno pode ser expressa pela Equacdo (4.22) e foi obtida através da funcdo polyfit do
MATLAB.

cos(AB[k]) = 0,981 — 0,4454(AB[k])% +0,0249(A6[k])*. (4.22)
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: %= Aproximacéo do Cosseno [
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Figura 8: Comparacio entre a fungdo cosseno e o cosseno interpolado para o intervalo [—7 a 7].

A Figura 8, exibe a comparacao entre a fun¢ao cosseno e a aproximacgao do cosseno obtida
da expressdo (4.22) no intervalo [—7,7]. E possivel observar que o erro de representagdo é
muito pequeno.

O primeiro passo para encontrar as contribui¢des de amplitude de cada simbolo transmitido
¢ substituir (4.17) em (4.22). A expressao obtida apds algumas simplificacdes pode ser

observada na equagao 4.23:

cos(AB[K]) = — 0,0028 by by — 0,0028 by » b1 — 0,0983 by, 1 by
—0,0983 by 1 b1 +0,0041 by by_s — 0,7961 by by
—0,0983 by b_ —0,0028 by by_3 — 0,0983 by_1 by_»
—0,0028 by_1 b3 +0,0031 by bys 1 by b1 +0,0031 by by b1 bya
+0,0977 bys 1 b b1 by +0,0031 by by bg—1 by—3 +0,0031 by by b—n b3

+0,09169.
(4.23)

Para tornar as operagdes de cancelamento de ISI causais € necessario um atraso de dois

simbolos no sinal d3[k]. Portanto, o sinal em que é feito o cancelamento da ISI é dado por
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cos(AB[k —2]) = — 0,0028 by by_ — 0,0028 by by_3 — 0,0983 by_1 by_»
—0,0983by_; b3 +0,0041 by by_s —0,7961 by_p by_3
—0,0983 by s —0,0028 by_» b5 — 0,0983 by_3 by_4
— 10,0028 by_3 b5 +0,0031 by by b2 by_3 +0,0031 by by b3 by_s
+0,0977 by by—2 b3 br—a +0,0031 by b2 by_3 b3

+0,0031 by_o b3 bg—_abi—s +0,09169.
(4.24)

Substituindo by, = —ay_,br_,—1, na Equacao (4.24), a expressao torna-se

cos(ABk —2]) = 0,0982a;_; +0,795514a;_» +0,0982 a;_3
— 0,0982 A1 ak—2+ 0,0977 Ak—1ak—3 — 0,098261/{,2 ak—3 (4-25)
—0,0041a;_1ar_ra;_3+0,0918.

A Equacdo (4.25) representa a composicdo de amplitude dos simbolos a;_1, ax_», a;_3, sendo
que, a;_» € ainformacao de interesse e as demais componentes representam a IS em amplitude.

Separando apenas as componentes da ISI da Equacgdo (4.25) obtém-se a seguinte expressao

ISIcos(AG[ku]) = 0,098261](,1 + 0,0982611(,3 — 0,0982&](,1 27/
40,0977 a1 ar—3 —0,0982a;_» ar_3 (4.26)
—0,0041a;_1ar_ra;_3+0,0918.

A componente de ISI do sinal é formada da combinag¢do de elementos lineares e ndo
lineares dos simbolos anteriores aqui definidos como elementos precursores, € posteriores
ao simbolo de interesse, denominados de elementos pds-cursores. E interessante observar
que a estimativa da ISI depende da decis@o correta de d[k]. Se d[k| ndo for igual ao simbolo
transmitido, provavelmente tem-se um erro na estimativa da ISI.

A Figura 9 detalha o diagrama de blocos do primeiro equalizador proposto, definido
como Equalizador I. Neste equalizador realiza-se o cancelamento de todos os elementos de
ISI contidos na expressdo (4.26), em que, G; = 0,0982, G, = 0,0977, Gz = 0,0041. Apds
a remoc¢ao da ISI, o simbolo passa por um decisor resultando na estimativa do simbolo

transmitido, afk — 2].
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Figura 9: Detalhamento do circuito digital implementado no Equalizador I. Fonte: autor.

4.2 Arquitetura II

Na arquitetura II utilizou-se as mesmas operacdes realizadas na Arquitetura I substituindo
o Equalizador I pelo Equalizador II representado na Figura 10. Neste esquema, cancela-se a
ISI proveniente da parcela linear de ISI posterior ao simbolo de interesse € a componente DC,

conforme a expressao:

ISIpos = 0,0982a;_3+0,0918. (4.27)

ds[k]

Figura 10: Diagrama de blocos do Equalizador II. Fonte: autor.

Note que a correcdo da ISI € realizada antes da decisdo, diferente do que € feito na
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Arquitetura .

4.3 Arquitetura III

Na arquitetura III utilizou-se as mesmas operagdes realizadas na Arquitetura I substituindo
o Equalizador I pelo Equalizador II1.

A arquitetura do Equalizador III € idéntica ao equalizador DFE cléssico (QURESHI, 1985)
onde tem-se um filtro direto (Foward) que cancela os termos de interferéncia precursores e
um filtro de realimentacdo (Feedback) que cancela os termos de interferéncia pds-cursores.
Os coeficientes dos filtros deste equalizador foram obtidos de um DFE adaptativo apds um
treinamento de 2000 simbolos utilizando-se o sinal de saida do demodulador 2-bit diferencial

sem ruido ou qualquer desvio.

elk]

Sequéncia de
"

Trei ;/-JD —> 4
Ik} AN

A

+

> I

\4

Feedback

7 WV

pelk]

X[k

ylk] _) Foward L)@i -

Figura 11: Diagrama de blocos do Equalizador DFE adaptativo.

A Figura 11 exibe o diagrama de blocos do DFE adaptativo, utilizado para a determinagao
dos coeficientes dos filtros Foward e Feedbeck fixos do Equalizador IIl. A entrada do filtro
direto recebe a sequéncia de simbolos detectados. Enquanto o filtro de realimentacio recebe
os simbolos apds a decisdo. O filtro de realimentacdo € utilizado para remover parte da ISI
dos simbolos estimados no instante presente, utilizando a informacao dos simbolos detectados
anteriormente. Durante o treinamento, cada simbolo equalizado gera um sinal de erro que €
multiplicado por um passo constante, 4 = 0.01, que atualiza os coeficientes do filtro direto
(Foward) e do filtro de realimentagcdo (Feedback) seguindo um dado critério. Neste trabalho

utilizou-se o algoritmo LMS (Least Mean Squares) para a atualizagdo dos coeficientes. A regra
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de atualizacdo do m-ésimo coeficiente do filtro direto no instante k, € definido como

Smlk+ 1] = fulk] — nelklylk —m], param =0,....M — 1, (4.28)

em que, o erro € dado por

elk] = £[k] — x[K], (4.29)

%[k] é o stmbolo equalizado, x[k] é o simbolo correto e y[k| € o sinal de entrada do filtro Foward e
z[k] é o simbolo equalizado apds o decisor. Considera-se que o filtro Foward tem M coeficientes
enquanto que o filtro Feedback tem N coeficientes.

A equagdo de atualizacdo do n-ésimo coeficiente do filtro feedback no instante k, é dado
por

holk+ 1] = hy[k] + pe[k|f[k —n], paran=1,...,N. (4.30)

Considerando-se a natureza da ISI expressa em (4.26) a estrutura do Equalizador III terd a
seguinte configuracdo M=5 e N=2.

A Figura 12 mostra o detalhamento do Equalizador III, em que h; = 0,281, hy = —0,042;
J1=-0,154, f, =133, f3=0,193, f4 = —0,107, f5 = 0,024.

ds[k]

Figura 12: Diagrama de blocos do DFE com coeficientes fixos, Equalizador III.

4.4 Arquitetura IV

Ap6s o teste de avaliacdo de desempenho verificou-se que as Arquiteturas I, II e III, sdo

sensiveis ao desvio de frequéncia Doppler. A explicacdo para a grande suscetibilidade ao
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desvio Doppler das arquiteturas I, II, III estd associada a utilizagdo do limitador no estigio de
entrada, conforme indicado na Figura 5, operando sobre uma versao discreta do sinal. Portanto,
a utilizagdo destas arquiteturas estaria limitada aquelas situacdes em que o efeito Doppler é
cancelado antes do estdgio de FI.

A arquitetura IV foi desenvolvida considerando a situacdo em que o sinal de FI
ainda contém desvio de frequéncia Doppler. Nesta arquitetura, o estdgio FPF é composto
apenas de um GBPF com BT = 0,9, conforme ilustrado na Figura 13. Como veremos no
proximo capitulo o Equalizador III apresentou o melhor desempenho no cancelamento da ISI,
portanto, utilizou-se este equalizador na Arquitetura IV. Apds simulagdes verificou-se que a
estrutura utilizada no equalizador III pode ser utilizada na Arquitetura IV sem necessidade de
modificagdo no nimero de coeficientes. Em fun¢do da mudanga no bloco FPF foi necessario
estimar os novos coeficientes do equalizador. Para diferenciar do equalizador utilizado na
Arquitetura III, o equalizador utilizado na Arquitetura IV serd renomeado como Equalizador
IV. Os coeficientes utilizados no Equalizador IV para o filtro Feedback e Foward sdo, hy =
—0,00042, h, = —0,0281, f1 = —0,0176, f, = —0,00127, f3 = —0,2678, f1 = 1,4101,f5 =

—0,237, respectivamente.

Figura 13: Diagrama de Bloco FPF utilizado na Arquitetura I'V.

A Tabela 3, resume todas as configura¢des dos blocos FPF e equalizador das arquiteturas

propostas e estudadas.

Tabela 3: Configuragdes das arquiteturas propostas.

Arquitetura | FPF | Equalizador

ARQIT EQI

ARQTI | FPFI EQII

ARQ III EQIII

ARQIV |FPFII| EQIV
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No préximo capitulo, apresentam-se vdrios resultados de testes para todas as arquiteturas

estudadas considerando-se o desvio Doppler e o canal AWGN.
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CAPITULO 5

RESULTADOS E DISCUSSOES

Implementou-se no Simulink/Matlab® (versio 8.1.0.604, R2013a, nimero de licenca:
874166) o protétipo l6gico do demodulador GMSK proposto neste trabalho e descrito nos
Capitulos 3, 4 para cada arquitetura proposta. Através de simulagdo computacional foi avaliado
o desempenho do sistema em termos da taxa de erros de bits e diagramas de olho. Nos modelos

implementados, utilizou-se os seguintes valores para os diversos parametros do sistema:

e A frequéncia da portadora no estagio de FI € fr; = 70 MHz;

A largura de faixa do Filtro em FI ¢ W = 10 MHz;

= 10 Mbit/s;

A taxa de simbolos é %

Largura de banda normalizada do pulso formatador B,T = 0,25;

A taxa de amostragem é f; = 280 MHz;

A energia de bit por densidade de ruido Ej, /Ny de 6 dB a 15 dB;

O desvio de frequéncia Doppler varia de -52 kHz a 52 kHz.

Este capitulo apresenta alguns resultados obtidos das simulacdes realizadas para as diversas

arquiteturas de demodulacao estudadas.

5.1 Diagramas de Olho

Esta seccao é dedicada ao estudo do efeito da equalizagc@o para a reducdo da ISI através da
comparagao do diagrama de olho antes e depois da equalizacdo, sem desvio Doppler ou ruido
AWGN. Uma maior abertura do olho no diagrama do sinal equalizado indica uma possivel

reducdo na ISI.



5.1 Diagramas de Olho 46

14
1.2

0.8
0.6
0.4
0.2

-0.2
-0.4
-0.6
-0.8

-1
-1.2

—1:1»

Amplitude
S

[l
SRS

o o oo
N D o ®

Amplitude
S

|
o
)

o o9
N B o

Amplitude
S
o o

‘46 4.7 4.8 4.9 5 5.1 52 5.3 5.4

Figura 14: Diagramas de olho: (a) Antes da equaliza¢do com abertura igual a 0,7; (b) Arquitetura I com
abertura igual a 0,84; (c) Arquitetura II com abertura igual a 0,76; (d) Arquitetura III com
abertura igual a 1,24.
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As Figuras 14 (a), (b), (c) e (d) exibem os diagramas de olho do sinal demodulado antes da
equalizacdo (a), e depois da equalizacdo, para as arquiteturas I(b), II(c), ITI(d), respectivamente.
Da Figura 14(a), observa-se que a abertura do olho € aproximadamente igual a 0,7. A Figura
14(b) indica uma ligeira melhoria na abertura do olho para a arquitetura I, quando comparada
ao diagrama de olho do sinal sem equalizacdo. Neste caso a abertura € cerca de 0,84. Nas
Figuras 14 (c) e (d) nota-se que as aberturas do olho sio 0,76 e 1,24, respectivamente. E possivel
observar que em todas as arquiteturas a abertura do olho aumentou ap6s a equaliza¢do. A maior
abertura foi observada na arquitetura III. Como veremos a seguir, esta arquitetura apresentou
o melhor desempenho em termos da taxa de erro de bits (BER) para as relagdes de E; /N
superiores a 12dB.

A Figura 15 (a) mostra o diagrama de olho para a Arquitetura IV antes da equalizacao,
enquanto a Figura 15 (b) apresenta o diagrama de olho depois da equalizacdo. Pode-se observar
que a abertura do olho antes da equalizacdo na Arquitetura IV é de 0,5 e apds a equalizacio

passou a ser de 1,25.

5
Tempo (s) x10°

(b)

Figura 15: Diagramas de olho: (a) Sem Equalizagdo com abertura igual a 0,5; (b) Arquitetura IV com
abertura igual a 1,25.
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5.2 Taxa de Erro de Bits

A Figura 16 ilustra o grafico de desempenho do sistema em canal AWGN, sem desvio
Doppler, para as Arquiteturas I, II, III e IV. Também estd representado no gréfico, para
referéncia, o desempenho da arquitetura 2-bit diferencial apresentada em Simon e Wang
(1984), e da arquitetura com a técnica 142 bit-diferencial proposta em Yongacoglu, Makrakis e
Feher (1988). Vale ressaltar que o grafico obtido por Simon e Wang (1984) foi ajustado para o

melhor limiar de decisdao de forma a obter a menor BER.

E T T T T T I B
—eo— Simon e Wang (1984)

1071 —#— Yongagoglu Et al. (1988) |5

B —o— ARQI ]

i —— ARQ TI ]
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Figura 16: Desempenho das arquiteturas estudadas no canal AWGN.

Da Figura 16, nota-se que a Arquitetura III apresentou o melhor resultado. Para esta
arquitetura observou-se uma melhoria de aproximadamente 5,3dB com relacdo a Simon e
Wang (1984) para a condi¢io de BER=10"°, e uma melhoria aproximada de 2,6 dB com
relacdo ao Yongacoglu, Makrakis e Feher (1988) para a condicio de BER=10"%. A explicagio
para esse ganho tdo elevado decorre da implementacdo discreta do demodulador e ainda €
objeto de estudo.

A arquitetura I apresentou um desempenho 0,3 dB inferior a Arquitetura III para a condi¢ao

de BER=10"9, enquanto o desempenho da Arquitetura II ficou cerca de 1,3 dB inferior para a
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condigio de BER=1077.

Ao adicionar o desvio de frequéncia Doppler, as Arquiteturas I, II e III tiveram o seu
desempenho fortemente degradado. A Figura 17 mostra a taxa de erro de bits da arquitetura III,
que foi a arquitetura com melhor desempenho sem Doppler, comparado com o desempenho
da arquitetura IV, quando o sinal transmitido em ambos os casos sofre um desvio Doppler
de 13kHz, 26kHz e 52kHz. Também exibe-se o resultado da taxa de erro de bit sem desvio

Doppler para a Arquitetura IV.

—e— ARQTII f, = 13kH =
ot | —s- ARQIII f; = 26kH>= | |
i —e— ARQTII f, = 52kHz | |
0 —— ARQIV f, =0Hz ||
i —— ARQ1IV f, = 13kHz | |
~e-ARQ1V f, = 26kHz
| -8-ARQ1V f, = 52kHz | |
o~
m
0
102

6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21
Ey /N

Figura 17: Desempenho da arquitetura III e IV no canal AWGN com desvio de frequéncia Doppler de
13 kHz, 26 kHz e 52 kHz.

Na Figura 17 € possivel observar no intervalo entre 14 e 15 dB, que a Arquitetura I'V sofreu
uma degradacdo de aproximadamente 1 dB, 0,3 dB e 0,2dB para os desvios Doppler de 52kHz,
26kHz e 13kHz, respectivamente, quando comparada a curva de BER sem desvio Doppler.
Também € possivel observar nas curvas de BER da Arquitetura III o efeito catastréfico do

desvio Doppler para os valores testados.
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5.3 Outros Resultados

Nas Figuras 18 e 19, apresentam-se as curvas de aprendizado do DFE adaptativo resultante
da média feita apds 500 realizagdes do treinamento com 2300 amostras. O DFE adaptativo foi
utilizado para a determinagdo dos filtros foward e feedback de coeficientes fixos das arquiteturas

III e IV respectivamente.
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Figura 18: Grifico do |Errol utilizado do DFE adaptativo utilizado na Arquitetura III.
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Figura 19: Gréfico do |Errol utilizado do DFE adaptativo utilizado na Arquitetura I'V.

Nota-se que o tempo de convergéncia foi de aproximadamente de 600 e 850 simbolos para
as Arquitetura IIT e IV, respectivamente.

Na Tabela 4, apresenta-se a variancia do erro resultante da diferenga entre o sinal antes e
depois da tomada de decisdo. Como referéncia, considera-se a varidncia do erro para o sinal

sem equalizacdo e do sinal equalizado nas quatro arquiteturas estudadas. Estes valores de
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variancia correspondem as medidas apds estabilizagdo dos resultados. Uma variancia menor
indica o qudo préximo o sinal equalizado estd do sinal desejado. E possivel observar que em
todas arquiteturas houve uma redu¢o na variancia do erro ao comparar o sinal sem equaliza¢ao
e com equalizagdao. Confirmando o que € observado no diagrama de olho da Figura 13(c) e na

Tabela 3, a ARQ IIT apresentou o melhor desempenho em termo de taxa de erro de bits.

Tabela 4: Valores da variancia do erro das arquiteturas estudadas.

Arquitetura Variancia do Erro
Sem Equalizacdo (ARQ I, II ou III) 0,1428
Sem Equalizacao (ARQ IV) 0,1495
ARQI 0,1106
ARQII 0,1122
ARQ III 0,0367
ARQ IV 0,04703

A Tabela 5 exibe um resumo das medidas de variancia do erro, abertura de olho e tempo de

aprendizado das arquiteturas propostas sem ruido ou desvio Doppler.
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Tabela 5: Resumo das medicdes obtidas de cada arquitetura proposta.

Anélise de Desempenho
Configuragdo Medig¢des sem ruido ou desvio
Tempo
Abertura de
Arquitetura FPF | Equalizador do VAR({IErrol} | Treinamento
Olho (n° de
amostras)
Sem Equalizagdo - 0,7 0,1428 -
ARQI EQI 0,84 0,1126 -
FPF 1
ARQII EQII 0,76 0,1122 -
ARQ IIT EQIII 1,24 0,0367 600
Sem Equalizacdo - 0,5 0,1495 -
FPF 11
ARQ IV EQIV 1,25 0,0467 850
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CAPITULO 6

CONCLUSOES E PERSPECTIVAS

Foram simulados e testadas quatro arquiteturas de demodulalacgdo GMSK nao-coerente
completamente digital com uma estrutura de baixa complexidade. A proposta representa um
avanco tecnoldégico no cendrio nacional, pois, além de propor um novo paradigma em termos de
implementagdo, tem como objetivo operar a uma taxa de simbolos bem superior aos sistemas
que o Instituto Nacional de Pesquisas Espaciais (INPE) utiliza atualmente.

As técnicas de equalizagdo propostas mitigam a interferéncia intersimbdlica com o
processamento na amplitude, ao invés do cancelamento em fase como apresentado na literatura.
A Arquitetura III apresentou o melhor desempenho no canal AWNG sem desvio Doppler. Esta
arquitetura proporcionou um ganho de desempenho de 5,3 dB com relacdo ao demodulador
2-bits diferencial proposto por Simon e Wang (1984). Também foi observado um ganho de
aproximadamente 2,6 dB em relacdo 1+2 bit diferencial proposto por Yongacoglu, Makrakis e
Feher (1988).

Ap6s o teste de avaliacdo de desempenho verificou-se que as Arquiteturas I, II e II1, devido
ao uso do limitador no bloco FPF, sao sensiveis ao desvio de frequéncia Doppler. Portanto,
as utilizacdes destas arquiteturas estdo limitadas aquelas situacdes em que o efeito Doppler é
cancelado antes do estdgio de FI.

A arquitetura I'V foi proposta quando houver o requisito de operacdo do demodulador com
desvio de frequéncia Doppler no estdgio de FI. Esta arquitetura tem o desempenho equivalente
ao demodulador 2-bits diferencial proposto por Simon e Wang (1984). Vale ressaltar que o
desempenho obtido por Simon e Wang (1984) € resultado do ajuste manual no limiar de decisao
em cada ponto de Ej, /Ny, enquanto que este ajuste ndo é necessario na Arquitetura I'V.

As possiveis perspectivas para estudos futuros a partir deste trabalho sdo:

e Pesquisa para compreensdo e eventual solucdo da sensibilidade ao efeito Doppler

observado nas arquiteturas I, II e III;

e Implementacdo do circuito em FPGA e andlise dos efeitos da quantizagdo sobre o

desempenho do sistema;

e Estudos sobre outras técnicas para a remog¢ao de ISI em detectores 2-bit diferencial tais
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como: Rede Neural, a técnica proposta em (MATHIS, 1998) e/ou Filtros de Kalman
(GAL; CAMPEANU; NAFORNITA, 2010).
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