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Resumo

Os futuros sistemas de telecomunicagoes méveis necessitam de uma melhor eficiéncia espectral
e de poténcia, nomeadamente aqueles que se referem a sistemas de satélite. Uma amplificagao
barata e de alto rendimento é fundamental para alcancar os requisitos de eficiéncia desejados,
mas também é responsivel pela criacao de grandes distorcdes quando os sinais nao tém

envolvente perfeitamente constante.

O objectivo primordial desta tese centra-se no melhoramento da eficiéncia espectral e de
poténcia, no que diz respeito a comunicagao terra-satélite, mais concretamente na construcao
de um receptor adequado a sinais amplificados de forma eficiente. Os sinais do tipo OQPSK
(Offset Quadrature Phase Shift Keying) generalizados aplicados neste trabalho, possuem tal
como os do tipo QPSK uma boa relacao entre a eficiéncia espectral e de poténcia, mas a
sua gama dinamica é menor, permitindo-lhes tirar maior partido de processos de amplificacao

eficiente.

Foi ainda considerado o esquema de igualizacdo SC-FDE (Single Carrier Frequency Domain
Equalization), que como é sabido, para além dos bons resultados sobre canais dispersivos, é

ainda caracterizado pelo baixo nivel de flutuacao de envolvente.

O receptor aqui proposto é baseado num esquema SC-FDE iterativo, tendo sido desenhado
levando em consideracao que a existéncia de interferéncia I-Q, conduz a elevados niveis de
degradacao, tornando o receptor QPSK inadequado a recepgao de sinais deste género. Assim,
foram apresentados dois métodos para a eliminacao da interferéncia entre as componentes I (em
fase) e Q (em quadratura), que nao s6 podem funcionar em separado como podem trabalhar
de forma conjunta alcangando desempenhos muito satisfatérios. Adicionalmente, este sistema
foi testado para esquemas com diversidade e para sistemas de turbo-igualizacao, isto é, quando

se tira partido da saida do descodificador.
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Abstract

Future mobile telecommunications systems, especially those relating to satellite systems, need
a better spectral and power efficiency. An inexpensive and high amplification efficiency is
fundamental to achieve the requirements of efficiency, but is also responsible for creating major

distortions in signals without a perfectly constante envelope.

The primary objective of this thesis focuses on improving the spectral and power efficiency,
with respect to the earth-satellite communication, specifically in the construction of a receiver
suitable for signals efficiently amplified. The OQPSK type signals applied in this work, as the
type QPSK have a good relationship between spectral and power efficiency, but its dynamic

range is smaller, allowing them to make better use of efficient amplification procedures.

It was also considered the design of equalization SC-FDE (single carrier frequency domain
equalization), which as you know, in addition to good results on dispersive channels, is still

characterized by low level of dynamic range.

The receiver proposed here is based on an iterative scheme SC-FDE, which was designed taking
into account that the existence of interference 1Q, leads to high levels of degradation, making
inappropriate QPSK receiver for reception of signals of this kind. So there were two methods
for elimination of interference between the components I (in phase) and Q (in quadrature),
which whether can operate separately, or together yield a very good performance. Additionally
this system has been tested for diversity and for schemes with turbo-equalization systems, ie

when it takes advantage of the decoder output.
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Capitulo 1

Introducao

1.1 Contexto

A evolucao de qualquer sistema de comunicacdo estd dependente da capacidade de gerar o

retorno financeiro do investimento nele aplicado.

Ao longo dos anos a comunicacao por satélite tem demonstrado as suas intimeras potenciali-
dades no fornecimento de servigos de comunicacao a nivel global. Dado tratar-se de um sistema
sem infra-estruturas de apoio em terra, o seu funcionamento encontra-se imune a catastrofes

naturais, permitindo estabelecer comunicagao nos lugares mais remotos do mundo.

Nos dias de hoje, esta forma de comunicacao assume um peso relevante no cenério das comu-
nicacoes moveis globais. Ainda assim, alguns entraves se erguem a uma utilizagao generalizada
dos satélites. O prego de construcao e langamento estd sem duvida no topo dos problemas que
esta solucao enfrenta. Ao contrario da generalidade dos sistemas de comunicacao mével, nao
¢é qualquer empresa da especialidade que se langa no negoécio da comunicacao satélite, seja por
impossibilidade financeira ou por falta de acesso a tecnologia necessaria. Assim, a diminuicao
dos custos associados a implementacao desta tecnologia, facilitada por uma maior eficiéncia

espectral e de poténcia, é prioritdaria ao desenvolvimento de sistemas de comunicacao baseados



em satélites.

A amplificacao do sinal no transmissor é um dos processos chave para as telecomunicacoes, e
em particular para as que se processam com recurso a satélites, visto que a energia dispendida
na amplificacdo tem um elevado peso na eficiéncia energética de todo o sistema, influenciando

0 seu preco e o tempo de vida.

Devido a restrigoes de poténcia nestes sistemas e de forma a garantir uma boa eficiéncia de
poténcia é habitual o utilizacao de amplificadores nao lineares. No entanto, estes amplificadores
sao apenas recomendados para sinais cuja envolvente é quase constante. As modulacoes do
tipo CPM (Continuous Phase Modulation) sao modulacoes de envolvente constante, estando
incluidos nesse grupo o MSK (Minimum Shift Keying) e o GMSK (Gaussian MSK), como
modulacoes QPSK, que se caracterizam por uma boa relagao entre a eficiéncia espectral e de
poténcia, mas que ainda apresentam problemas ao nivel da flutuacao da envolvente, sempre que
existem variacoes de fase de 180°. As modulagoes OQPSK, ou do tipo OQPSK generalizado
sao indicadas para a obtencao de sinais modulados livres de flutuacao de envolvente. Estas
ultimas sao compostas por varias componentes lineares do tipo OQPSK, sendo particularmente
importantes no contexto de uma amplificacdo nao linear, visto que mantém o formato de

representagao mesmo apés submetidas a um dispositivo nao linear.

Neste trabalho é analisado um sistema de recepcao para sinais nao linearmente amplifica-
dos, baseado numa igualizacdo no dominio da frequéncia, com tratamento suplementar para

eliminacao da interferéncia residual.

Como elemento central de todo o sistema, encontra-se a utilizacao de sinais que apds uma
amplificagdo nao linear, sejam passiveis de serem descritos como uma soma de componentes
lineares e que ap0ds a passagem por um canal dispersivo, seja possivel a recuperagao dos dados

enviados.

O emprego dos sinais do tipo acima referido, denominados por OQPSK generalizados, para

além das vantagens ja referidas, caracterizam-se igualmente por uma boa eficiéncia espectral.



No ambito dos sistemas de satélite, o trabalho realizado visa melhorar a eficiéncia energética e
espectral, através da criagao de um receptor para sinais OQPSK generalizados, baseado numa

igualizagao no dominio da frequéncia.

1.2 Organizacao

Esta Tese encontra-se dividida em 6 capitulos. Apéds este capitulo introdutério, o capitulo
2 descreve os principais tipos de sistemas de satélite, incluindo caracteristicas e aplicacoes
no contexto das telecomunicacoes. Seguidamente, sdo apresentados os problemas associados
a comunicacao satélite, descrevendo de forma geral algumas das possiveis solugoes para as

questoes apresentadas.

No capitulo 3 sao apresentadas modulagoes do tipo OQPSK e OQPSK generalizado, com énfase

para as vantagens em sistemas de comunicagao via satélite.

O capitulo 4 comega com uma descrigao geral do método de igualizagdo do OFDM (Orthogonal
Frequency-Division Multiplexing). Seguidamente é apresentado com mais pormenor o processo
de igualizacao SC-FDE, e descrita a sua relagdo com o OFDM. Posteriormente, é feita a ex-
tensao para a arquitectura IB-DFE, que consiste no modelo implementado no sistema proposto.
Ainda neste capitulo é feita a apresentacao do esquema de igualizacao turbo, tirando partido

da codificagao dos dados.

O capitulo 5 comega com uma descricao do receptor FDE para QPSK, sendo apresentados
os problemas associados, na recepgao de sinais do tipo OQPSK e OQPSK generalizado.
Seguidamente é feita a descricdo do receptor OQPSK sem interferéncia entre componentes
I-Q, sendo posteriormente descrito o receptor OQPSK com cancelamento da interferéncia I-
Q. A caracterizacdo dos sinais e canais contemplados é realizada em apéndice. Ao longo do
capitulo 5, sao apresentados resultados das simulagoes que corroboram as opg¢oes adoptadas,

quer a nivel das arquitecturas dos sistemas, quer a nivel do formato dos sinais.






Capitulo 2

Sistemas de Comunicacao por

Satélite

Neste capitulo sao apresentados alguns sistemas de comunicacao satélite, identificando as suas

caracteristicas mais importantes, bem como as dificuldades inerentes a sua implementacao.

2.1 Sistemas de Satélite

A possibilidade de uma conexao sem fios, de grande largura de banda, em qualquer parte do
mundo, traz vantagens econémicas para as empresas de telecomunicagoes e assume-se como

hipétese tnica no acesso a servigos de telecomunicagoes de banda larga para regides remotas.

As caracteristicas dos sistemas de satélite impoem restricoes ao desenvolvimento desta tecno-
logia que sao distintas das encontradas nos sistemas de comunicacdo sem fios terrestres. A
grande evolucao registada ao nivel das comunicagoes terrestres sem fios, condiciona a préxima
geragao de sistemas de satélite, nomeadamente no que toca a eficiéncia espectral e de poténcia,

de forma a poderem competir e integrar-se nos sistemas de comunicagao actuais.
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A classificagao de cada satélite é feita com base na sua distancia orbital [1]:

e LEO (Low Earth Orbit): altitudes entre 500 a 2000Km.
e MEO (Medium Earth Orbit): altitudes entre 5000 a 20000Km.

e GEO (Geostationary Earth Orbit): altitudes superiores a 35800Km.

Em 1958 foi lancado o primeiro satélite GEO (Geoestacionario), tendo sido também o primeiro
satélite artificial a orbitar a terra. Os satélites GEO orbitam a uma altitude de 35,800 km, ao
longo da linha equatorial, sendo necessarias trés condigoes para que a orbita deste satélite se

mantenha geoestacionaria:

e O satélite tem que se deslocar para oeste a mesma velocidade rotacional da terra.
e A sua orbita tem que ser circular.

e A inclinagdo da orbita tem que ser nula.

A grande altitude da orbita geoestaciondria permite uma cobertura alargada do planeta (1/4
da superficie), o que torna os satélites deste tipo especialmente adequados para sistemas de
difusdo. Actualmente estdo em operagao certa de 720 satélites, dado que a actual tecnologia

permite a colocacao de um aparelho destes a cada meio grau.

A comunicagao com sistemas GEQO, devido a grande distancia a que se encontram da terra, esta
normalmente associada a atrasos significativos, na ordem de 240ms, que os tornam inadequados

para sistemas de comunicagao bidireccionais em tempo real.

Os satélites LEO giram em volta da terra a grande velocidade, completando uma volta completa
ao planeta em aproximadamente 100 minutos [2]. A utilizagdo deste tipo de satélite estd
normalmente associada a comunicagoes ponto a ponto, sendo necessaria uma constelagao com

varias dezenas de satélites para cobrir todo o planeta.
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Actualmente estao implementados sistemas LEO a oferecer servigos a nivel global. Sao disso
exemplo o Iridium [2], onde o encaminhamento de trafego é feito no espago entre os 66 satélites
do sistema, e o Globalstar, que ao contrario do Iridium, processa o encaminhamento, nao

contemplando ligagoes directas entre os seus 48 satélites [3].

De facto, uma rede de satélites pode ser comparada em muitos aspectos a uma rede celular. Em
ambos os casos é aplicado o conceito de célula, que no caso dos satélites possui a caracteristica
adicional da mobilidade, trazendo com isso uma complexidade acrescida aos problemas ja
associados a esse tipo de arquitectura, como a interferéncia co-canal, e a realizagao de hand-off

[3].

Tal como os LEO, os satélites MEQO, néo sao estacionarios. Portanto & semelhanga destes, a
sua utilizacao é mais vocacionada para a comunicacdao ponto a ponto. As redes MEO sao por
norma constituidas por menos satélites, devido a maior pegada associada a sua orbita mais

elevada.

Um dos aspectos mais importantes na comunicagao por satélite prende-se com os elevados
custos de colocacao dos sistemas em érbita, e com a consequente necessidade de rentabilizacao
do investimento durante o tempo de vida do satélite. Os LEO sao os que apresentam menores
dimensoes e peso, e por isso sao também os que tém custos de lancamento mais baixos. Por
outro lado, dada a pegada reduzida (tipicamente 200km de didmetro), é necessario um grande
nimero de LEOs para criar uma rede capaz de cobrir todo o planeta, o que aumenta o custo

total do sistema.

A orbita de cada satélite, para além de influenciar o tamanho e o custo total do mesmo,
condiciona ainda as condicoes de propagacao do sinal e os tempos de atraso na comunicacao,
que para sistemas LEO sao na ordem dos 4.6ms e para sistemas MEO sao de 93ms, valores

que se podem considerar como desprezéaveis do ponto de vista do utilizador [3].

Devido a grande velocidade a que se deslocam, principalmente os LEO, estes sistemas sao



afectados pelo efeito de Doppler, isto é,

f= f0$ (2.1)

1+v / Co ’
em que f é a frequéncia do sinal recebido, fy é a frequéncia do sinal que foi enviado, ¢y é a
velocidade da onda, que neste caso corresponde a velocidade da luz e v é a velocidade a que a
fonte se desloca, positiva no caso de a fonte se afastar do observador e negativa se pelo contrario
a fonte se estiver a aproximar do observador. Neste caso, o efeito de Doppler traduz-se numa
alteracao na frequéncia da portadora devido a aproximacao ou afastamento do satélite em

relagao ao observador, que se pode considerar fixo.

2.2 Problemas e Solucoes na Comunicacao Satélite

Na comunicacao satélite, a grande distancia acarreta um elevado dispéndio de poténcia na
amplificagdo. A necessidade de tornar a comunicagao mais econdmica leva a optar por ampli-

ficadores energeticamente eficientes, mas que provocam grandes distor¢oes do sinal.

A semelhanca do que sucede com as comunicagoes moéveis terrestres, na comunicacdo por
satélite, o sinal estd dependente dos efeitos distorcivos do canal. Este efeito impossibilita
normalmente a correcta recuperagao dos dados, criando a necessidade de técnicas que ao nivel

do receptor eliminem a influéncia do canal.

2.2.1 Amplificagao de Sinal

Conceptualmente podem definir-se dois tipos de amplificadores. Os quase lineares, caracte-
rizados por um preco elevado e um rendimento inferior a 50%, sendo o rendimento definido

como

(2.2)



em que P, é poténcia de entrada e P,,; ¢ a poténcia a saida do amplificador.

Os amplificadores utilizados nas comunicagoes por satélite sao desenhados de forma maximizar
a eficiéncia do processo, trabalhando normalmente perto da zona de saturacgao, para garantir
maior rendimento energético. Os sistemas de comunicagao modernos estao equipados com
amplificadores de alta poténcia (HPAs), cujo funcionamento na saturacao acarreta fortes
distorgdes em sinais de envolvente nao constante [4]. Entre os tipos de amplificadores destacam-
se os amplificadores SSPA (Solid State Power Amplifier), utilizados em sistemas de telecomu-
nicagbes moéveis celulares, dado o seu tamanho reduzido, e os TWT (Traveling Wave Tube),

comuns nos sistemas de satélite, principalmente sistemas GEO.

Seja sip(t) um sinal a entrada de um amplificador. Podemos descrever o sinal na saida como

Sout(t) = A<R)ej(@(R)+arg(Sm(t)))’ (2.3)
em que S;;, ¢ a envolvente complexa do sinal de entrada, os factores A(R) e ©(R) representam

respectivamente as fungoes de conversao AM/AM e AM/PM e R = |s;,,| representa a envolvente

de entrada.

Por sua vez, um amplificador do tipo TWT pode ser descrito pelas fungoes de conversao

AM/AM e AM/PM

A(R)=21A+M((£//;Aj))2 (2.4)
L Oum(R/Sum)?
O) =2 pre s (2.5)

em que Sy; e Ay representam respectivamente as envolventes de entrada e de saida, na
saturacao. ©js representa a rotacdo de fase. As caracteristicas de poténcia e de fase sao

as que se apresentam na figura 2.1.
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Figura 2.1: Caracteristica de poténcia de um amplificador TWT (A); Caracteristica de fase de

um amplificador TWT (B)

Considerando agora um amplificador SSPA este é caracterizado pela funcio AM/AM e AM/PM

descrita por

[+ ((R/sar)?)]"/?

O(R) =0, (2.7)

em que Ay representa o maximo valor da envolvente, Ap;/spy é o factor de amplificagao
a baixa poténcia e p é responsavel pelo controlo da suavidade de transicdo entre a zona
linear e a de saturacdo. Neste caso, a conversao AM/PM ¢é considerada desprezavel. Esta
propriedade, quando aliada a A(R) =~ %R perto da saturacdo e p = 400, torna o SSPA num
sistema equivalente a um limitador brando. A caracteristica de poténcia do amplificador SSPA
encontra-se ilustrada na figura 2.2. Embora mais compactos, os SSPAs face aos TWTs tém

como desvantagem um rendimento inferior.

Em contraste com os amplificadores quase lineares, os amplificadores fortemente nao lineares

sdo mais baratos e alcancam rendimentos perto dos 100%, podendo ter poténcias de saida
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A(R)

Figura 2.2: Caracteristica de poténcia de um amplificador SSPA

P, muito elevadas. No entanto, este género de amplificador obriga ao recurso a sinais de

envolvente constante.

2.2.2 Propagacao de Sinal

Em sistemas de comunicagoes moveis, o canal de transmissao assume uma grande importancia

no desempenho da comunicacao, condicionando a correcta recuperagao dos dados [5].

Considere-se o sistema de comunicacao representado na figura 2.3, onde z(t) representa o sinal
enviado, h.(t) a resposta impulsiva do canal e h,(t) a resposta impulsiva do filtro de recepgao.

A envolvente complexa do sinal, apds o filtro de recepgao, é descrita por

yn(t) = anh(t — nT) + v(t), (2.8)
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x(t) =3 a,r(t—nr) y(@)=x(@)*h()+v(r)
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Figura 2.3: Esquema da transmissao de um sinal

h(t) = hc(t) * hr(t)’ (29)

em que h(t) representa a resposta total do canal e v(t) representa uma componente de ruido,
tal como representado na figura 2.3. Na presenca de um canal dispersivo no tempo, pode
surgir interferéncia intersimbdlica (ISI), cuja existéncia impossibilita a correcta recuperacao

dos dados, levando a grandes taxas de erros.

Os ambientes urbanos, sdo propensos a criagao de canais geradores de forte distor¢ao, carac-
terizados por um efeito de desvanecimento, devido ao multipercurso. Nestas condigoes, o sinal
na entrada do receptor pode ser descrito como uma soma de varias componentes resultantes

da associagao do bloco de dados com os diversos caminhos possiveis, na forma

Nc
he(t) = Z bt — 1), (2.10)

em que N, é o tamanho da resposta impulsiva do canal, e o, é a poténcia associada a cada

impulso da resposta impulsiva e

d;
. (2.11)

€o

em que d; é a distancia entre o emissor e o receptor e ¢y é a velocidade da luz. Calculando a
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transformada a de Fourier de (2.10) obtém-se

Nc
He(f) =) aze 7?mm, (2.12)

cuja resposta em frequéncia pode ser observada na figura 2.4, sendo visivel a selectividade

exibida pelo nivel da frequéncia.
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Figura 2.4: Resposta do canal no dominio da frequéncia.

Para solucionar o problema da distorcao do canal, devem ser utilizadas no receptor técnicas de
igualizacao, para a compensacao da ISI. Os primeiros métodos de igualizagao realizavam esta

compensagao no dominio do tempo. Neste documento serao revistos trés desses métodos [5].

A solucao 6ptima do ponto de vista da recepgao, é implementada pelo receptor MLSE (Maxi-
mum Likelihood Sequence Estimation), cujo o processo para a eliminagao da interferéncia

intersimbdlica passa por minimizar a relagao dada por

/ () — at) * (D) dt (2.13)

—0o0
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O aspecto menos positivo desta técnica reside na complexidade, que é dada por MM, em que
M ¢é o nimero de bits por simbolo e N, é o tamanho da resposta impulsiva. Pelo que métodos
de igualizacdo que introduzam varios bits por simbolo, ou em canais altamente dispersivos,

tornam-se impraticdveis para efeitos de implementacao.

No método de igualizagao linear [5], o sinal recebido é passado por uma sequéncia de filtros
igualizadores, que procuram anular o efeito do canal nos varios momentos temporais da sua

resposta impulsiva, tal como ilustrado na figura 2.5.
A estimacao de cada simbolo é dada por

N

ap = g CilYn—i (2.14)
i=—N

em que y, € o sinal no receptor e os indices de ¢; representam os valores dos coeficientes,

associados aos varios instantes de tempo considerados e que devem ser escolhidos visando a

minimizacao da probabilidade de erro.

A abordagem Peak Distortion Criterion, que também pode ser encarada como um método ZF
(Zero Forcing), define que idealmente os vérios filtros igualizadores possam ser representados
temporalmente por

o0

=Y Ciln_i (2.15)

1=—00

em que h, representa a resposta impulsiva temporal do canal e c¢; representa a resposta
impulsiva do igualizador. Passando para o dominio da frequéncia e resolvendo em ordem

a ¢, obtém-se
C(f)= == (2.16)

em que H(f) representa a resposta do canal no dominio da frequéncia (exemplificado na figura

2.4). A anterior expressao demonstra, que de forma a anular o efeito do canal, ¢; tem que ser
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o inverso da resposta do canal. Na préatica, dada a impossibilidade de obter infinitas amostras
da resposta temporal do canal, pois estas dependem do ntumero de filtros implementados,
nao é possivel descrever completamente o canal h,, pelo que a interferéncia nao pode ser

completamente removida através deste método.

Yn

z-1 z-1 z-1 z-1

YYYYY
|
v’

\
\
\
\
i
|

L _— _ ] Algoritmo de
,,,,,,,,,,,,, Ajustamento do
ganho dos taps

\ |

Figura 2.5: Esquema do igualizador linear

O critério Mean Square Error (MSE), realiza o cdlculo dos coeficientes de forma a minimizar

o valor médio quadratico de
€n = Qp — &Tw (217)

em que a, representa o simbolo transmitido e a,, representa a estimacao do simbolo enviado,
na saida do igualizador. No caso de a,, ser complexo, o indice de performance para o critério

MSE ¢ dado por
J=E [yenﬁ] . (2.18)

Por outro lado, caso a, seja real, consiste apenas no valor quadratico da parte real do sinal.

Desenvolvendo a expressao (2.17), e considerando um cenério ideal, como um nimero infinito
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de filtros, chega-se a

E[(an_ Z Ciyn—z’)y;szl]v (219)

1=—00

cujo desenvolvimento em ordem a c¢; e consequente passagem para o dominio da frequéncia

permite escrever

H*(f)

(2.20)

em que H(f) é a representacdo do canal na frequéncia e Ny representa a densidade espectral
do ruido. Ao contrdrio do que acontece no critério Peak Distortion Criteria, neste caso
o equalizador nao tenta compensar o canal nulo. Por outro lado, tal como a abordagem
Peak Distortion Criteria, aqui também se verifica a impossibilidade de eliminagao de toda
a interferéncia, devido a limitagdo no nimero de filtros implementados. No que respeita a
complexidade, o método de igualizagao linear, possui complexidade computacional que evolui

de forma linear com o aumento da resposta impulsiva do canal, L.

O igualizador DFE (Decision Feedback Equalization) representado na figura 2.6 consiste em
dois filtros, um filtro feedback e um filtro feedforward. Apesar de termos funcées diferentes do
modelo linear, ambas sao constituidas por filtros temporais, espacados a intervalos de T'. Pode
considerar-se entao que o igualizador linear é um caso particular do DFE. No que respeita
a arquitectura do igualizador, este é constituido por um igualizador transversal linear (filtro
feedforward), ao qual foi adicionada uma componente de realimentacdo, na qual o valor do
simbolo anterior estimado é passado por um filtro de feedback e adicionado ao valor do simbolo
actual estimado. Este procedimento visa remover a interferéncia intersimbdlica proveniente do

simbolo anterior. Assim o sinal estimado a saida do igualizador pode ser expresso por

0 Nrp
Gn= ) CiYn-it Y Ciln—i (2.21)
i=—Npp i=1

em que d, representa o valor estimado do simbolo de ordem n, ¢; representa os coeficientes
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Figura 2.6: Igualizagao DFE no tempo

de igualizacao do filtro e a, representa o valor dos simbolos detectados anteriormente. O

igualizador assume Npp + 1 filtros na seccao linear e Npp filtros na secgao de realimentagao.

No que respeita ao calculo de ¢;, os critérios Peak distortion criterion e MSE continuam vélidos

para este esquema DFE.

Em [5] ficou demonstrada a grande superioridade do sistema DFE em relagao & igualizacao
linear, quando sao considerados desprezaveis os erros de decisao em ambos os sistemas, devido

a eliminacao da interferéncia proveniente dos simbolos anteriores.
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Capitulo 3

Modulacoes

A inevitabilidade da utilizagdo de amplificadores fortemente néo lineares na construcao de dis-
positivos de telecomunicagoes méveis mais baratos, exige sinais com envolvente quase constante,
de forma a minimizar a distor¢ao no processo de amplificacdo. Ao longo deste capitulo sao
apresentadas técnicas de modulacao adequadas para sistemas de satélite, analisando o seu

desempenho a nivel espectral e de poténcia.

3.1 Modulagoes M-QAM e M-PSK

Os sinais M-QAM podem ser definidos através da expressao

\/ 2omin o1 cos (27 fet) \/ @ sin(27 f.t), (3.1)

em que E,,;, representa a energia do simbolo com menor amplitude, T é o tempo de simbolo,
f. é a frequéncia portadora, e z! e 29 sio inteiros escolhidos de acordo com a localizacdo dos
simbolos. Este tipo de sinal apresenta boa eficiéncia espectral, mas devido a proximidade entre
simbolos, a sua eficiéncia de poténcia nao é a melhor. Também se pode concluir através da

analise da sua expressao geral, que nem todos os simbolos tém a mesma amplitude, pelo que
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podem apresentar elevada gama dinamica.

Na modulagao M-PSK a fase do sinal pode variar entre M valores possiveis, podendo a

expressao do seu sinal ser definida por

a;(t) = QL;TW cos [(z — 1)?\;] cos(2m fet) +

s

2F 2
CZ:Zm sin [(z - 1)]\;} sin(27 ft);

i=1,2,..., M, (3.2)

Este tipo de modulagao é caracterizada pela boa eficiéncia espectral, proporcional ao valor
de M. Como todos os simbolos possuem a mesma energia, apresenta uma gama dinamica
inferior & do M-QAM. Em termos de eficiéncia de poténcia sdo piores que as modulagoes do

tipo M-QAM, dada a maior proximidade entre simbolos da constelagao.

3.2 QPSK

As modulagoes do tipo CPM [6] caracterizam-se pela envolvente constante e uma boa eficiéncia
espectral. Da familia CPM fazem parte as modulagdes QPSK, OQPSK, GMSK [7], MSK (que
pode ser vista como um caso particular de OQPSK) [8]. A Modula¢ao QPSK ¢é do tipo PSK,

e pode ser descrita na forma

as(t) =Re{a(t)}cos (2nfct) — Im{a(t)}sin (27 fct), (3.3)

em que f. é a frequéncia da portadora e a(t) é a envolvente complexa, descrita por

a(t) = al (t) + ja®(t), (3.4)
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onde a’(t) e a®(t) representam respectivamente as componentes em fase e quadratura da

envolvente complexa do sinal, e sao definidas por

al(t) = Z alr(t —nT) (3.5)

a®(t) = Z 2@r(t —nT), (3.6)

em que 7(t) representa o impulso de suporte, a:{l e :c% representam o valor da polaridade do

impulso e assumem valores +1.

A figura 3.1 apresenta as componentes em fase e quadratura de um sinal QPSK, com pulsos

de suporte rectangulares.

Na figura 3.1 é visivel a distribuigao equitativa da informagao presente no sinal, demonstrando
uma, independéncia das suas componentes. Assim cada simbolo QPSK transporta dois bits,
sendo uma modulacao caracterizada por uma boa eficiéncia de poténcia, se comparada com

outras modulacoes, como a M-QAM ou a M-QPSK.

A figura 3.2 ilustra a envolvente de um sinal QPSK com pulsos do tipo raise-cosine com e
um factor de excesso de banda de 1. A andlise do sinal revela que em véarios momentos a sua
amplitude é zero, em consequéncia de uma variagdo de fase de 90°. Assim apesar do baixo
PMEPR, a modulagao QPSK apresenta uma grande flutuagao de envolvente sempre que a fase
varia 90°. Esta situacao representa um dos pontos mais fracos do QPSK, o qual foi resolvido

com o desenvolvimento do OQPSK.

A figura 3.3 compara a ocupacao espectral do QPSK com pulsos rectangulares, com o QPSK
com pulso do tipo raise-cosine e um factor de excesso de banda de 1. E notério pela sua

observacao, que a segunda opc¢ao é muito mais econdémica ao nivel do espectro.
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Figura 3.1: Componentes em fase e em quadratura de um sinal QPSK.

3.3 OQPSK

A envolvente complexa dum sinal OQPSK também é dada por (3.3), com as componentes em

fase e em quadratura descritas por

a'(t) = alr(t —nl) (3.7)

a®(t) = ngr(t —nT —0). (3.8)

Agora a componente em quadratura, tem um atraso de § = T'/2 relativamente & componente

em fase. Deste modo, o sinal OQPSK, pode ser descrito

aa(t) = Re{a(t)exp(j2nmfct)}, (3.9)
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Figura 3.2: Médulo e fase de um sinal QPSK com pulsos do tipo raise-cosine.

em que f. é a frequéncia da portadora e a(t) é a envolvente complexa, que pode ser descrita
na forma

N—-1 T
aP(t) =D warP(t - 7). (3.10)
n=0

em que 7P(t) é um sinal real, utilizado como pulso de suporte e x, é o sinal do impulso, que

pode tomar valores x, = *+1, 7.

A anélise da figura 3.7 revela que o atraso introduzido entre componentes limita a variacao
de fase a 90°, eliminando as passagens por zero e reduzindo a gama dindmica da envolvente.

Quer a DEP (densidade espectral de poténcia), quer os desempenhos, sao idénticos aos da
modulagao QPSK.

Se for definida a envolvente complexa relativamente a uma frequéncia f1 = f. + 1/(T), é

possivel escrever 3.9

aa(t) = Re{a®(t)exp(j2m fit)}, (3.11)
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Figura 3.3: Comparacao do espectro QPSK para pulsos rectangulares e raise-cosine.

em que
a®(t) = a(t) exp(—jnm fit/T), (3.12)
é um valor complexo, tal como a(t). De forma equivalente a®(t) pode ser descrito como
a’(t) = Zazflrz (t - n§> , (3.13)
n
em que
r*(t) = rp(t) exp(—jnt/T), (3.14)

ez, = wn(=j)".

O desvio de frequéncia 1/T" origina um factor exp(—jnt/T), que para valores impares de T
resulta em +j ,x; = +1. O sinal OQPSK no formato série s6 toma valores reais, podendo ser

considerado como um sinal BPSK [9].

24



1.5

ast

05t

Figura 3.4: Diagrama I-Q para QPSK com pulsos do tipo raise-cosine.

3.3.1 MSK

A modulacao MSK pode ser encarada como um caso particular de OQPSK. O seu sinal tem

representagao similar a (3.10), nas com os pulsos de suporte da forma
r(t) = cos(nt/T)rect(t/T). (3.15)

Na figura 3.6 encontra-se representada a comparagao entre o espectro do MSK e o do OQPSK
com pulsos do tipo rectangular. E visivel que o espectro do MSK é bem mais compacto que o

apresentado pelo OQPSK.

Daqui resulta uma maior eficiéncia espectral, quando comparado com o caso do OQPSK com

pulsos rectangulares, e a semelhanga deste, o médulo do sinal apresenta-se constante.

Dada a utilizacao de arcadas do co-seno como pulsos de suporte é simples verificar que a

envolvente do sinal é constante, propriedade que se pode constatar a partir do diagrama I1Q
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Figura 3.5: Diagrama I-QQ para OQPSK com pulsos raise-cosine com e um factor de excesso

de banda de 1.

da figura 3.7.

3.4 OQPSK Generalizado

Alguns dos sinais OQPSK apresentam uma flutuagao de envolvente reduzida. No entanto, sob

o efeito de um dispositivo fortemente nao linear, podem sofrer distor¢ao nao linear.

Seja um sinal OQPSK descrito por
an(t) = wnr(t — nT), (3.16)

em que x, = +1, T é o periodo e r(t) descreve o pulso de suporte utilizado, cuja duracao é
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Figura 3.6: Comparagao entre o espectro do MSK com o espectro do OQPSK para pulsos

rectangulares.
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Figura 3.7: Diagrama I-Q MSK.
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(1+2)T. Se este sinal for submetido a um sistema de amplificacdo nao linear, na saida ter-se-4

M—1
aout(t) = Z Z x%m)T(m) (t - nT)’ (317)
m=0 n
que apesar de ser um sinal nao linear, continua a ser descrito como a soma de M componentes
OQPSK lineares [10], [11], em que M = 2" e

0) _

In = Tp

(m)

- (3.18)
Tp = = Tnp Hl:_l (xn—l—lxn—l

)am,l
)

com a,y; a representar o bit 1 na representacao bindria de m e r(m) (t) é o impulso de suporte

associado a m-ésima componente OQPSK. Visto que

= (3.19)

(m,)] 1, n=n"andm=m’
0, m#m,

entao, se m # m’, a densidade espectral de poténcia do sinal é a soma das densidades de

poténcia de cada uma das componentes lineares do tipo OQPSK.

O formato OQPSK generalizado pode ser usado para descrever sinais CPM [6], bem como
sinais “nao-CPM” [12]. Estes sinais sdo particularmente importantes uma vez que apds uma
amplificagdo nao linear mantém a invariancia do formato de representacao, em termos de
uma soma de M componentes lineares do tipo OQPSK. Além disso como as M componentes
OQPSK sao incorrelacionadas, o espectro do sinal de saida é simplesmente a soma das PSDs

(Power Spectral Density) das componentes OQPSK do sinal, isto é

M-1

Saout (f) =

‘2, (3.20)

R (f)

Nl =

m=0

em que R(™)(f) é a transformada de Fourier de r™(t). Desta forma a largura de espectro do

sinal é naturalmente mais influenciada pela componente de espectro mais largo. Através de
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um desenho adequado de sinal é possivel garantir boa relacao entre a eficiéncia espectral e
de poténcia. No anexo A.2, é realizada a caracterizacao de um exemplo de um sinal do tipo

OQPSK generalizado.
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Capitulo 4

Igualizacao no Dominio da

Frequéncia FDE

Como j4 foi referido atras, um dos problemas inerentes a propagacao em meios urbanos, reside
na distor¢ao do sinal transmitido devido ao efeito multi-percurso. Dado o impacto negativo
no desempenho, mesmo para valores elevados de SNR, é necessario compensar a distorcao

introduzida pelo canal, através de esquemas de igualizagao.

A igualizacdo no dominio do tempo apesar de obter bons resultados, apresenta elevada com-
plexidade em termos de implementacao pratica, dificilmente concretizivel para canais com

respostas impulsivas extensas [5].

As abordagens OFDM [13] e SC-FDE [14], descritas a seguir, surgiram como alternativa &
igualizacao no tempo, apresentando um esquema de igualizacao no dominio da frequéncia. Os
receptores apresentados, apesar de nao constituirem a solucao de igualizagao éptima, permitem
melhores desempenhos que as técnicas de igualizacao no tempo sub-6ptimas, com a vantagem

de estarem aliadas a uma implementacao de menor complexidade.
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4.1 Igualizacao OFDM

O OFDM é uma técnica em muitos aspectos similar ao FDM (Frequency Division Multi-

plexing). Considere-se o sinal cuja transformada de Fourier da envolvente complexa é
A(f) =) XpR(f - k.F), (4.1)
k

em que X}, é escolhido a partir de uma determinada constelagao (PSK ou QAM) e R(f) refere-
se a transformada de Fourier do impulso de suporte utilizado. Calculando a transformada de

Fourier inversa, obtem-se
a(t) = Z zpr(t)ed R (4.2)
k

Da expressao anterior verifica-se que cada simbolo zj, estd associado a uma portadora distinta,
o que indica que esta técnica divide o sinal em sub-portadoras de banda estreita que sao
enviados simultaneamente. Este procedimento individualiza os efeitos do canal para cada
simbolo. Desde que este ocupe uma gama estreita na frequéncia, pode considerar-se a resposta
em frequéncia do canal como constante, o que simplifica em grande parte a igualizacao e
possibilita a sua aplicacao de forma diferenciada as diferentes frequéncias. A expressao (4.2)

pode também ser apresentada na forma

i

an = a(t)|i=n1, = a(nT,) = a(t)o(t —nTy) = Ape??mkEnTa oy — (01, N —1.(4.3)
0

e
I

1

Sabendo-se que T, = FL = % e ' = %, em que F, ¢ a frequéncia de amostragem, N ¢ o
a

tamanho do bloco e F' é o espagamento entre portadoras, (4.3) pode ser simplificado para

N-1
p = Z ARl ¥k N n=0,1,...,N — 1. (4.4)
k=0



isto é, uma soma de coeficientes desfasados na frequéncia, em que Ty é o intervalo de amostra-

gem.

A igualizacao no OFDM processa blocos de tamanho NV, e realiza uma FF'T, a qual corresponde
um numero de multiplicagoes por simbolo igual a logy N, que reduz a complexidade em relagao

aos sistemas de igualizacao no tempo.

Numa comunicacdo em canais dispersivos, cada um dos N blocos, a excepcao do primeiro,

apresentar-se-a a entrada do receptor corrompido por amostras dispersivas, provenientes do

N\

bloco anterior, tal como mostra a figura 4.1.

| |

Tep

Figura 4.1: Representagao da interferéncia entre blocos

A introdugdo de um prefixo ciclico [15], isto é, a repeti¢ao no inicio do bloco do fim do
bloco, como o representado em 4.2, onde 7., ¢ escolhido em funcao da resposta impulsiva
do canal , é uma solucao viavel para o problema da interferéncia interblocos, desde que este

seja suficientemente grande, tal que
Tep > A+ Kp (45)

em que A, é a duracdo da resposta impulsiva do canal e K é uma constante referente & duracao

dos impulsos. No entanto, o tamanho dos blocos devera, por norma, ser consideravelmente

maior que o dos prefixos ciclicos, de modo a reduzir o overhead total do sistema.’

!Outra hipStese para a eliminacao da interferéncia entre blocos, consiste na introducio de um espacamento
entre blocos de dados. Esta abordagem é mais eficiente em termos de poténcia que a anterior, mas tal
procedimento levaria a perda de ortogonalidade entre sub-portadoras. A introdugéo do prefixo ciclico é também

necessaria para o correcto funcionamento do bloco DFT.
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Figura 4.2: Constituicao ciclica do bloco de dados.

Para um sinal transmitido, descrito por (4.1),0 sinal recebido no receptor pode ser descrito no

dominio da frequéncia por

em que Aj representa o sinal recebido na frequéncia, Hj descreve o canal e Nj é o termo

relativo ao ruido presente no sinal. Na figura 4.3 encontra-se o esquema global do OFDM.

— T | ] | e— Channe] | e— )] —- (I|l1.-\..:-nlnltl

e TRANSMITE R RECEIVER

Figura 4.3: Esquema simplificado de um sistema OFDM.

Sao sem duvida notérias as vantagens do OFDM em relagao aos métodos de igualizagao no
tempo ja vistos neste documento. Como é visivel pela figura 4.3, a estrutura do receptor é

muito simples.

Por outro lado, o OFDM possui um emissor complexo, e o sinal é caracterizado por uma
PMEPR elevada (exemplicado na figura 4.4), obrigando o recurso a amplificagao linear. Este
facto condiciona significativamente a eficiéncia de poténcia ao nivel do emissor [16],[15]. Adi-

cionalmente, o desempenho do OFDM pode ser considerado mau caso nao se tire partido da
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codificagao dos dados.

0.01 . . .

0.008

0.006

Arnplitude

0.004

0.002

0 30 100 150 200

tempo

Figura 4.4: Valor absoluto de um sinal OFDM.

4.2 Igualizagcao SC-FDE

O metodo SC-FDE (Single Carrier Frequency Domain Equalization), demonstrou ser um
método de igualizacao viavel, com baixa complexidade no emissor e que origina um PMEPR
reduzido [15], [16]. De facto, este método demonstra vérios aspectos estruturais em comum
com o OFDM, tal como mostra a figura 4.5. Esta semelhancga ja levou muitos autores a propor
um esquema de comunicagao partilhado pelos dois sistemas [15], [16]. Segundo essa proposta, o
OFDM seria utilizado para downlink, dada a maior complexidade do emissor. Por outro lado,
o SC-FDE possui um emissor mais simples, mais indicado para o uplink. Um sistema baseado
no OFDM e SC-FDE permitiria concentrar a complexidade ao nivel da estacao base, tornando

a estacao mével estruturalmente mais simples e mais econémica em termos de poténcia.

Tal como o OFDM, o SC-FDE também realiza uma igualizacdo baseada em blocos, com

utilizagdo de um prefixo ciclico (necessario para a eliminagao da interferéncia interblocos,
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Transmissor:
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TRANSMISSOF EPTOR

SC-FDE: Receptor:

Decect

i : Invert
G— 0T Channel ‘_

rrrrrr TRANSMISSOR- - RECEPTOR

Figura 4.5: Comparacao entre o esquema OFDM e SC-FDE.

como também para o célculo da FFT).

Para um sinal enviado Ax na frequéncia, a informagao recebida no receptor pode ser represen-
tada tal como em (4.6). Logo, para recuperar o sinal original sdo consideradas duas abordagens.
A abordagem ZF (zero forcing), a mais simples das duas, consiste apenas na divisao do sinal

recebido, pela estimacao do canal, por meio de

Y,  ApHp Ny
H,  Hy Hy

(4.7)

No entanto, apresenta problemas para canais com grande nimero de deep fades (|Hy| — 0),ja

que a poténcia do ruido pode ser reforcada.

A abordagem MMSE (Mimimun Mean Square Error) resolve este problema, sendo o método
utilizado normalmente para a optimizagao dos coeficientes igualizagao. Aplicando este método

a (4.6), obtém-se

Y Hj ALH; N H;

(I/SNR) + [H> ~ (I/SNR) + [He* ' (1/SNR) + |Hy* (4.8)

que embora nao reforce o efeito do ruido na presenca de nulos, nao elimina toda a interferéncia

intersimbolica, deixando passar um valor residual desta.
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Em comparacao com o OFDM, o SC-FDE caracteriza-se por um emissor mais simples e pelos
bons resultados obtidos sem recurso a codificagao dos dados. Também apresenta uma menor

PMEPR, que permite o recurso a amplificadores nao lineares, [15], [16].

4.3 Receptor IB-DFE

A igualizagdo linear, no dominio da frequéncia, pode ser considerada andloga ao processo
realizado no dominio temporal. Em ambos os casos, os resultados ficam muito longe dos niveis
de performance definidos pelo MFB (Match Filter Bound), como é possivel verificar pela figura

4.6.

]ODE T T T

BER

0 5 . 10 15 20
E, /I, (dB)

Figura 4.6: Performance de um sistema SC-FDE linear.

Uma arquitectura FDE, baseada em esquemas DFE, como a proposta em [15], garante de-
sempenhos superiores aos alcancados pelos esquemas lineares. A realimentagao dos simbolos

estimados visa a remocao da interferéncia causada no simbolo seguinte.

Para melhorar os desempenhos, foi proposto em [17] e [18], um método de igualizacdo na
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frequéncia baseado num esquema de realimentacao iterativo. As sucessivas iteragoes possibili-
tam a aproximagao consecutiva do simbolo estimado ao valor real, dada a maior precisao da

estimativa do valor da interferéncia presente no simbolo.

Seja um receptor IB-DFE com suporte para diversidade (com L elementos). Para cada iteragao,

pode ser definida uma amostra a saida do receptor

L J-1
=1 j=0

em que L é o nimero de antenas associadas a recepcao do sinal, J o valor do coeficiente de sobre-
amostragem, Fy e By representam respectivamente os coeficientes Feedforward e Feedback e
A,(j) ¢é a representacao na frequéncia da amostra do simbolo, relativa a iteracao anterior, obtida
através de um bloco de decisao rigida. No dominio do tempo, a saida do igualizador pode ser

representada por
an = Yn + €, (4.10)

em que o coeficiente 7, descreve o valor médio de Hy F};, cujo resultado pode ser entendido como
uma situagao sem interferéncia. Na expressao (4.10), € representa o erro total, que é composto
pela ISI (Intersymbol Interference), pela interferéncia causada devido & falta de precisao na
estimagao do valor realimentado e por uma componente de ruido. Os coeficientes Fj e By sao

calculados de forma a minimizar a relagao sinal ruido mais interferéncia, que é definida por

2
SNIR = M (4.11)
E [|eP]
sendo Fs = F {]anﬂ e
1 N-1J-1 o 0
Tn = N Z ZFk—i-mNHk—i-mN’ (4'12)
k=0 m=0 [=1
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em que N representa o tamanho do bloco. Pode-se demonstrar que o valor de Fj éptimo é

dado por

K g
l m
F]S—‘?—mN it k = 07 17 ey JN — 17 (413)

J-1
a4+ (1—=p%) > o> 1‘Hl£+mN‘

em que J é o factor de sobre-amostragem aplicado, K é escolhido de forma a que v =1 e o
p = E[%ﬂ O valor de p é importante na estabilizagdo dos coeficientes de igualizagao, sendo

desejado que o seu valor seja 1, ao qual corresponde uma situacao sem interferéncia.

Assim, o célculo de By, é dado por

<

-1

L
Q]

Z Fk+mNHk+mN L, (4.14)

01=1

3
I

comk=0,1,.. JN—1.

(35
l (4} {a.}
| X | DFT e Delay

0,9 — &
— | DFT -I X
£

Figura 4.7: Esquema de igualizacao IB-DFE com utilizacao de decisoes rigidas.

As figuras 4.7 e 4.8 apresentam duas hipdteses para a implementacao do sistema IB-DFE. A

analise das mesmas revela uma grande semelhanca entre as duas hipdteses, diferindo unica-
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IE-DFE

Figura 4.8: Esquema de igualizacao IB-DFE com utilizacao de decisoes brandas.

mente na forma de cédlculo aplicada no bloco de decisao. Na figura 4.7 é usado um bloco de

decisoes rigidas

sendo o resultado utilizado na realimentagao do bloco IB-DFE.

Por outro lado, na figura 4.8 é utilizado um bloco de decisdes brandas onde é estimado o valor

médio do sinal, calculado através da relacao

Gn = pjy iy, + P 3 (4.15)

em que a, representa o sinal médio e p, é o coeficiente de correlacao.

O método da maxima verosimilhanca é aplicado para calcular o valor de a,, sendo L,, a fungao

de verosimilhanca utilizada, que se define como

pla=1/a)

te s (3

) — log(p(a/1) p(1) p(@/—1) p(~1)), (4.16)

com p(1) e p(—1) equiprovaveis iguais a 1/2. Do seu desenvolvimento resulta

1 (a—1)2\1
5 eXP(— 52 ) 5 i—1)2 (a+1)2
Ly =log | V22— 22 :_(a2 D™y (a;Q) - (4.17)
A en(GHD)] “ o
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—a*+2a—-1+a*+2a+1 2a

202 o2’

<12
em que 0% = 3 E “a—a! }

Considerando a probabilidade conjunta dos dois eventos possiveis

p(a) = p(a/1)p(1) + p(a/0)p(0),

ou na forma equivalente
a/a = pla=1/a) - pla = 0/a).

A probabilidade de cada evento é definida como

P/ Dp()
oy _ P@/0)p(0)

Substituindo em 4.18 obtem-se

(a/1) — p(@/0) _ 1 p(a/0)p(a/1)
@/D) +p(a/0) 1+ p(ajoyp(a/1)

_,~_ D
a/a:
p

como p(a/0)p(a/1) = e En, (4.22) pode tomar a forma simplificada

B 1—etn
C lteln’

a/a

(4.18)

(4.19)

(4.20)

(4.21)

(4.22)

(4.23)

Pondo em evidéncia os termos e~ L»» na expressao anterior, obtém-se os LLRs das componentes

em fase e em quadratura descritos por

I
al = tanh (‘L;‘)
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com

I | Ln|
py, = |ay| tanh o (4.25)
e
g
a% = tanh | (4.26)
com
4
p% = ‘c‘zg‘ tanh 5 (4.27)
Fica assim definido a,,, com base no método dos LLRs, na forma
A =8

Na figura 4.9 encontra-se representado o efeito da variagao de o no calculo de a,. Da anélise

da mesma conclui-se que um valor de o = 0 corresponde a uma decisao rigida.

Desta forma, o valor do sinal médio estimado é corrigido a cada iteragao, conduzindo a uma
crescente exactidao da estimacao, o que permite melhorar o desempenho a cada iteragao. Na
primeira iteracao, tanto no caso de decisoes rigidas como para decisdes brandas, o valor do

sinal estimado é zero por nao existirem amostras anteriores.

Consequentemente, a expressao (4.9) refere-se a uma arquitectura com base em Decisoes

Rigidas. A transposicao para decisdes brandas ser descrita por

L J-1
[=1 M=0
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“Walar a

Figura 4.9: Variacao do calculo de a, em fungao do valor de o.

em que Aj representa o sinal estimado na frequéncia,e Ay é o valor médio do sinal estimado.

O receptor correspondente, pode ser definido de forma a utilizar um bloco SISO (Soft In Soft
Out) [19] de descodificagdo dos LLRs estimados, tirando partido dos “bits de informagao” e
dos “bits de cédigo”. Consequentemente a realimentacao do sistema seria realizada de acordo
com o ilustrado na figura 4.10. Este receptor pode ser visto como um Turbo FDE [20], com o

bloco SISO definido como em [19].

—

& I 1 =)
LIR" LIR

) 5 . .
FDE n Cualeule Descodilicador
LR : SIS0 .

.....................................

Figura 4.10: Realimentacao do sinal estimado

Considerando a realimentagao identificada por 1, na figura 4.10 a igualizacao sera feita uti-

lizando apenas os valores dos LLRs, tal como um sistema IB-DFE normal. Se por outro

43



lado for realizada a realimentacgao 2, estar-se-a a utilizar como factor de realimentacao o valor
descodificado dos LLRs, o que permite melhores resultados, dado o aproveitamento do c6digo
convolucional. Mesmo nao utilizando o descodificador na realimentacao do sinal estimado,

pode ser aplicada uma descodificacao independente ao sinal de entrada.
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Capitulo 5

FDE para Sistemas do tipo OQPSK

Generalizado

Neste capitulo, é apresentada a descrigao pormenorizada dos sistemas de recepgao de sinal IB-
DFE com decisoes brandas, desenvolvidos no ambito deste trabalho, bem como os respectivos
resultados das simulagoes de desempenho. Em cada uma das seccoes é descrita parte do sistema
e apresentados os resultados das simulacoes realizadas. Em todos os casos, é considerada uma
estimacao e sincronizacao perfeitas. A recepcao do sinal foi testada para trés tipos de canal,
cuja descricao se encontra apresentada no anexo A.1. Foram ainda utilizados quatro impulsos

de suporte. A descri¢ao detalhada dos impulsos utilizados é realizada no anexo A.2.

5.1 Desenho de FDE para Sistemas QPSK

Considere-se um sinal QPSK

an(t) = xnr(t), (5.1)
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em que 7(t) é o pulso de suporte e x,,, n = 1,2, ..., N — 1, representa os dados. Se este sinal for
amostrado a uma frequéncia (%), com um valor de J grande suficiente para evitar aliasing,

esse procedimento equivalera a introduzir J zeros a cada simbolo, podendo o sinal amostrado

(J)

Ty, ~ ser representado como

s =J
2 = T (5.2)

0, outrosvalores.

Desta forma, o sinal a(t) passa a ser representado na forma
D) =2 (), (5.3)

que apesar de equivalente a (5.1), possui JN amostras, ao contrario do primeiro, sinal com
blocos N amostras. Se a(t) for cicloestaciondrio [21], a sua representacdo no dominio da

frequéncia pode ser dada por

A = xR, (5.4)

(J)

em que Ry é a transformada de Fourier de r(t) e X ,SJ) é a transformada de Fourier de z,, .

(J)

Definindo A,(CJ) em funcao de a, ' na forma

JN/2
) _ _k ) _iorn B
Ay N /JN/2 ay; exp( j27mJN , (5.5)

e da mesma forma
ko (N2 k
A= — —j2mn— 5.6
= [ e (2 ). (5.6
entao relacionando (5.5) e (5.6) pode-se redefinir

1
AV = S A (5.7)
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De (5.5) e (5.7) resulta que A,(CJ) é periddico com um periodo N, e no caso do pulso de suporte
Rj, ocupar uma banda acima da banda de Nyquist, pode dizer-se que o sinal X ,5‘]) apresenta
uma multiplicidade implicita, contendo na frequéncia J blocos de Aj, por cada amostra de

dados.

Para um sinal descrito por (5.4), o sinal & entrada do receptor, apds ser retirado o prefixo ciclo

é descrito por

Yy = ApHpg + Ng, (5.8)

em que Hj representa a transformada de Fourier da resposta impulsiva do canal (estando

também ai incluidos o pulso de suporte Ry e o factor 1/.J), e Ny representa o ruido.

Por conseguinte, na saida do igualizador, para uma dada iteracao, o sinal pode ser descrito

por (4.29), com Fj, e By os coeficientes IB-DFE definidos em (4.13) e (4.14).

O sinal A apresentado na expressao (4.29), consiste na representacio no dominio da frequéncia,
do valor médio do sinal de dados a,, k =0, 1, ..., JN — 1, e é calculado segundo o processo

descrito no capitulo 4.

Este receptor foi testado para sinais OQPSK, estando os resultados obtidos ilustrados nas
figuras 5.1 e 5.2. Dos desempenhos apresentados, verifica-se que a presente arquitectura nao
¢ a mais adequada para a recepcao de sinais OQPSK na presenca de canais dispersivos, como

os adoptados nos modelos ¢2 e ¢3 apresentados no anexo A.1l.

Das curvas das figuras 5.1 e 5.2, pode-se concluir que o receptor apresenta fracos desempenhos,
mesmo para sinais em que os impulsos de suporte se limitam a uma componente de suporte
nao nula. No entanto, nos testes realizados com o canal c1 (AWGN), este receptor mostrou-se
perfeitamente apto para a recepgao correcta do sinal. Como é visivel na figura 5.3, os resultados
para pulsos com uma componente, estdo em linha com o receptor MFB, e para pulsos OQPSK

com varias componentes lineares, o desempenho fica muito préximo da do MFB.
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Figura 5.1: Desempenho do receptor QPSK com pulsos de suporte 1 e canal c¢2 (A);

Desempenho do receptor QPSK com pulsos de suporte 4 e canal ¢2 (B)

5.2 Desenho de FDE para Sistemas OQPSK com Multiplici-
dade

Seja um sinal amostrado a uma frequéncia J/(T), em que T é o periodo do sinal e T'/2 o

periodo de cada componente, descrito por
al!) = 2Py (5.9)

em que 7, é o pulso de suporte ja definido anteriormente e wﬁ(‘]) descreve o bloco de dados no

formato paralelo, que pode ser definido como

zk,, ' =Jn
2l =0 @@ =g+ /2, (5.10)
0, outros valores.

De forma equivalente o sinal descrito por (5.9) pode ser caracterizado no dominio da frequéncia

na forma

AY) = xPp, (5.11)
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Figura 5.2: Desempenho do receptor QPSK com pulsos de suporte 1 e canal ¢3 (A);
Desempenho do receptor QPSK com pulsos de suporte 4 e canal ¢3 (B)

(J) (/)

em que X,f é a transformada de Fourier de 25"’ e R}, é a transformada de Fourier de r,,.

De (5.10) resulta

2P) = 1) xfﬁ‘?/g (5.12)

1), Q) : ¢ d
em que Tp e Ip Sao respectlvamente as Componentes €m Iase € em qua ratura, com

n=0,1, .., JN —1. Calculando a transformada de Fourier de (5.12) resulta
AP 4100 4 4Q0) g, (5.13)

comk=0,1,..,JN—1,e60 = jexp(—jmk/N). Na representacao no dominio da frequéncia do
(J)

sinal ab'”’, ambas as componentes surgem no mesmo instante, tendo o bloco uma multiplicidade
implicita.

(/)

A melhor forma de lidar com a multiplicidade presente no bloco AZ é realizar a recepcao deste
através de um bloco IB-DFE, em que as componentes OQPSK sao igualizadas em separado.
Esta recepcao separada nao influéncia o modo de céalculo dos coeficientes F}, e By, nem a forma

de determinacao do sinal médio a,,. Por outro lado, permite o tratamento individualizado das
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Desempenho do receptor QPSK com pulsos de suporte 1 e canal cl (A);

componentes, o que é essencial para a eliminagdo da interferéncia I-Q presente em cada uma

delas, resultante da resposta complexa do canal.

5.3 Desenho de FDE para Sistemas OQPSK sem Interferéncia

I-Q

Com base nos pressupostos enunciados na secgao anterior, considera-se que a interferéncia I-Q

pode ser eliminada, se a resposta impulsiva total apds a aplicacao do coeficiente Feedforward

for real, isto é, se FjH} for simétrico a frequéncia central do espectro. Logo, a concretizacao

deste proposito estd dependente da seleccao de um valor de Fj capaz de produzir o efeito

descrito, quando multiplicado por Hy.

Considerando a detec¢do da componente em fase (para a componente em quadratura o pro-

cesso é similar, considerando adicionalmente a compensagao referente a ), para um bloco de

tamanho JN, a optimizacao do sistema FDE, corresponde & minimizagao de
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2

L J/2—-1
_ O] 0] (1) O] I
J o= E|[} (F kt2mN YetomnN t et n pomn Yet N yomn — Ak)
=1 m=0
L J/2-1
O] () O] ! I
+E > Y (FN kt2mNYN—kyomn T FoN ki NpomN YaN -kt N2mN AN—k)
=1 m=0

em que cada componente corresponde a uma metade do bloco de dados recebido, sendo o

resultado da minimizacao condicionado as condicoes

L J/2-1 L J/2—1
@ 0] 0]
Z Fk+2mNHk+2mN Z Z Fon_kromnHoN _kromn (5.15)
=1 m=0 =1 m=0
e

L J/2—1 L J/2—1

@) ()
Z Fk+N+2mN k+N+2mN Z Z F —k+2mN Hy_ k-+2mN> (5.16)
=1 m=0 =1 m=0

com ZiN 'R 1Yr = 1, para efeito de normalizacdo dos componentes, nos intervalos defini-

dos, de forma a assegurar a simetria entre dos dados, em relacao a frequéncia central.

V) = {k+2mN, m=0,1...,J/2-1;1=1,.., L}, (5.17)
U2 = {N —k+2mN, m=0,1..., J/2—1;1=1,..., L}, (5.18)
V) = {k+ N+2mN, m=0,1..., J/2—1;1=1,..., L}, (5.19)
W) = 2N —k+2mN, m=0,1..., J/2-1;1=1,..., L}, (5.20)

A representacao grafica dos intervalos ao longo do bloco estd ilustrada na figura 5.4.

Definindo os valores correspondentes a cada intervalo, é possivel colocar (5.14) na forma
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Figura 5.4: Multiplicidade e simetria de blocos num sinal OQPSK com tamanho 2N

J =E

E

pelo que resulta para, as expressoes (5.15) e (5.16)

2
A1 - (0)
‘Zq,;c%; ROy + Zq,gjg Ry~ Af

l l 1 l
S 00 = 3 H

1)
Vi

4
vy
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SRV HY = Z FY (5.23)

Por conseguinte aplicando o método de Lagrange a expressao (5.21), obtém-se

(F,g”, Al AQ) =e || Y+ ST EOYO - Al

v )
2
+E | POy ST EOYVY Al L et | YR e - RV
) v v v
+o2h | SSEYHD ST FVEY | (5.24)
@ 7@

O valor 6ptimo de Fy, segundo as condigoes do teorema de Lagrange, pode ser obtido resolvendo

o sistema de equacoes

of
—0, (5.25)
oF
of
o =0 (5.26)
of
g =0 (5.27)
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cuja resolucao € o coeficiente Fy, optimizado para os varios indices do bloco, na forma

1)*
K(1-x)HY
1)
at+(1-p2) 3 1 3y | Hy,
oftouty |
K(1-x)HD*
)
a+(1*P2)ZW§€2l)U\PI(€4Z)‘Hk
N (D%
K(14+)2)H.

)
at+(1-p2) 3 1 3y |H
K(14+X)H.

)
at+(1-p%) 3 () (@)|H

z,ke\I/,(Cl)

1

>, k € \I/,(fl)

(5.28)

5, k€ \I/,(f’l)

2 kel

em que K é uma constante seleccionada que permite a verificagao de (5.3). A1 e A2 sdo duas

incégnitas cujo valor é a solucao das seguintes equagoes

1\ HO|’ 142 |’
-\ Z‘I’S) B + A1 Z\If](f) k
- : (5.29)
HU =) Syog0 [HO [ at (=) Sy [HO]
« P7) 2V ye® [k a P7) 2ag® e |k
1- A HO|’ 14 A aO|’
_ 22‘111(3) & ) + 22‘1/](:3) k ‘
- : (5.30)
2 0 2 OI%
at (1= 2o g | Hy ‘ a+ (1= Xymuge [Hy )
S _ O]* ps _ O® ps _ 0® ps _
em que PP = Z(k,l)e\llﬁl) Hk , Py = Z(k,l)el';fl) Hk ) ) PS = Z(kyl)e‘l’;(jl) Hk . By o=
U1k
Z(k,l)e\p;‘fl) H ‘ :
Substituindo em (5.29) e (5.30), obtém-se as igualdades
(1—-X\)P? B (1+ )P}
N(PS - pSy N(pPS - pS (5.31)
at+(l=p)(PP+P7)  a+(1-p*)(Py+Py)
e
(1—Xo) Py K(1+ X)) Py
2 _ 3 (5.32)

a+(1-p)(PY+PY)  a+(1-p)(P7+PY)
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a partir das quais é possivel definir os multiplicadores de Lagrange

_ Bioa — Bz

A = .
1 524 + Ba13, (5.33)

com B4 (1 — A1) = Busz (1+ A1) e

B213 — P324
A = —— 5.34
27 Borz + Baoa (5:34)
com (213 (1 — A2) = Ba13 (1 + A2). De uma forma genérica é possivel escrever
Bayz = Py (a+ (Poy + P2 (1= p?)). (5.35)
No caso particular em que k = N/2, pode considerar-se que W,glz = \I'](fl) e ‘Iil(fl) = \Il,(fl) , sendo
a optimizacao dada por
2
) (1 - I
() = B[S RO+ 3 FOvY - A,
e v ®
l l l l
+o2 | S EED S FOEY | (5.36)
\I’](Cl) \II;S)
Consequentemente, a solucao da optimizagao anterior pode ser definida na forma
K(1-\)H"* L keu
a+(1—p2)2@<1>w<3)\H,§“ ol
Fy = B! (5.37)
K(1+\)H, ke \1,1(631)
(l) ) s )
a+(1—p2)2¢£{2uq,§€372‘Hk
igualando as componentes
11—\ P 1+A) P
(1-N) P _ A+ P (5.38)

a+(1-p)(PP+F)  a+(1-p)(P7+F)
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e resolvendo em ordem a A\ obtém-se

_pr-p

P1-N=P’1+N=)\=-L -3
1( ) 3(+) Pls—l-Pf

(5.39)
Os resultados obtidos confirmam a eficiéncia deste método na eliminagdo da interferéncia
introduzida pelos canais c2 e c3. Para além das melhorias de recepcao este receptor potencia as
qualidades do esquema de igualizagao IB-DFE, dada a melhoria do desempenho de igualizacao,
para as diferentes iteragbes que se pode observar nas curvas das figuras 5.5 e 5.6, face aos
resultados das figuras 5.1 e 5.2. A anélise da figura 5.5, revela um melhor resultado por parte
do sinal 2, que se deve ao facto deste possuir uma envolvente constante, ao contrario do que

sucede com o sinal 1.

10 10
MFE MFB .
Tteragio 1 Iteraz;?ilo 1
10°F o ———ITteragio 2 | 4 10 ___Item??ilo 2]
\\\ <o Tteragdo 3 “‘“‘\\ o ""'Iteragilo 3
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K T K B
B 0%t AN 4 & 107t £
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w Y
2 o
b‘ A \',\
107F -\ 3 107 kX
i ‘i\
+ A
-.\ ER
Wy, R
10 : i w 10 ‘ Al s
] 5 10 15 20 8] 5 10 15
[A] Ehmn(dB) [B} Ebf'ND(dB)

Figura 5.5: Desempenho do receptor OQPSK sem interferéncia com pulsos de suporte 1 e canal

c2 (A); Desempenho do receptor OQPSK sem interferéncia com pulsos de suporte 2 e canal ¢2

(B)

A comparagao dos resultados da figura 5.5 com os da figura 5.6, revela que embora o canal ¢3
seja caracterizado pela correlagdo entre os seus raios, o receptor nao tira partido desse facto,

registando-se um pior desempenho nas simulagoes para o canal c3.

Na figura 5.7 é apresentado o desempenho de sinais baseados no impulso 4, para canais ¢2 e c¢3.

Os resultados obtidos, permitem concluir que este receptor é capaz de eliminar a interferéncia
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Figura 5.6: Desempenho do receptor OQPSK sem interferéncia com pulsos de suporte 1 e canal

¢3 (A); Desempenho do receptor OQPSK sem interferéncia com pulsos de suporte 2 e canal ¢3

(B)

introduzida pelo canal e pelas demais componentes do impulso, extraindo a informacao da

primeira componente e permitindo assim a correcta recepcao do sinal enviado.

Estes resultados corroboram a viabilidade de um receptor deste tipo para a recepcao de sinais
formados por miltiplas componentes lineares, quando a energia associada as componentes

secundarias nao é desprezavel.

5.4 Desenho de FDE para Sistemas OQPSK com Cancelamento

da Interferéncia I-Q

Usando um esquema iterativo IB-DFE é possivel eliminar a interferéncia associada as compo-
nentes I-Q, estimando-a e subtraindo-a cada bloco. Nestas condicoes, o esquema de recepcao
FDE passa a ter a arquitectura representada na figura 5.8, com as linhas a cinzento a identificar
a subtraccao da componente I-Q. O bloco IB-DFE realiza o célculo de d,ll como o apresentado

na figura 5.9.
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Figura 5.7: Desempenho do receptor OQPSK sem interferéncia com pulsos de suporte 4 e canal

c2 (A); Desempenho do receptor OQPSK sem interferéncia com pulsos de suporte 4 e canal ¢3

(B)
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Figura 5.8: IB-DFE com cancelamento da interferéncia
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Analiticamente, para uma dada iteracao da componente em fase, o bloco estimado pelo sistema

pode ser descrito por

J-1

A=Y Foun (YHW -7, N) — BRAlL, (5.40)
=0

em que flé ¢é o valor médio da componente em fase do sinal e os coeficientes Fj, e Bj sao

descritos por (4.13) e (4.14). Quanto a Y/ﬁm é obtido através da relagao

Y2,y = AV H 0y, (5.41)

em que O representa o valor associado ao desfasamento temporal entre as componentes 1-Q.

Os resultados de simulacdo, da 5.10, demonstram que esta abordagem de cancelamento da
interferéncia alcanca até melhores resultados que a descrita na secgao anterior. No entanto,
dado ser baseada no valor médio do sinal, os valores do desempenho nao sao os melhores nas
primeiras iteracoes, ja que sé através das sucessivas iteracoes se vai aproximando do valor do

sinal real.

Fle

T, ° ° .\(r]IlII‘IIIIL-I » IDFT
Reéplicas

[

Figura 5.9: Receptor IB-DFE

Como forma de ultrapassar esta situacao, é proposto um sistema hibrido, em que é utilizado

o sistema descrito na secgdo 5.3 para primeira iteracao. Nas restantes iteragoes é aplicado o
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processo de cancelamento de interferéncia descrito nesta seccao. Desta forma é possivel tirar

um maior partido deste sistema, pois é obtida uma melhor estimacao para a primeira iteracao,

o que permite obter melhores resultados nas iteragoes subsequentes. Os respectivos resultados

de desempenho estao apresentados na figura 5.11.
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Figura 5.10: Desempenho do receptor OQPSK com cancelamento de interferéncia, com

pulsos de suporte 1 e canal ¢2 (A); Desempenho do receptor OQPSK com cancelamento de

interferéncia, com pulsos de suporte 1 e canal ¢3 (B)

5.5 Desenho de FDE para Sistemas OQPSK generalizados com

Cancelamento da Interferéncia I-Q

Quando os sinais OQPSK sao constituidos por varias componentes lineares, receptor apre-

sentado na secgao anterior, acarreta uma degradagao de desempenho devido a interferéncia

introduzida pelas restantes componentes do sinal, cujo valor nao é considerado para efeitos

de igualizacao.

De forma similar & seccao anterior propoe-se uma abordagem baseada na

subtraccao da interferéncia subjacente a cada componente do sinal recebido, na forma

J-1
lech) = Z Frtin (YkHN
1=0

Q0
-V

. YkQ(l)

+IN

60
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Yivin —
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—BYALO _ plAI _ g2 A1) _ g3 A1) (5.42)

em que fli(j ) com 7 =0,1,2,3 representa as componentes em fase do sinal médio e M = 4

define o niimero de componentes lineares que constituem o sinal OQPSK generalizado.

Uma vez o receptor recupera apenas a informagao presente na componente principal do sinal,
quando sao utilizados sinais OQPSK generalizado, as componentes secundérias do sinal serao
vistas como interferéncia. Assim, nas simulacoes apresentadas na figura 5.12 é aplicada a

subtraccao das componentes OQPSK.
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Figura 5.11: Desempenho do receptor OQPSK com cancelamento hibrido, com pulsos de
suporte 1 e canal ¢2 (A); Desempenho do receptor OQPSK com cancelamento hibrido, com

pulsos de suporte 1 e canal ¢3 (B)

Caso tivesse sido apenas realizado o cancelamento da interferéncia da componente principal,
o desempenho seria o apresentado na figura 5.13, que é ligeiramente pior, face aos resultados

apresentados em 5.12, o que confirma as consideragoes realizadas no anterior paragrafo.

5.6 Igualizacao FDE com Codificacao

Nesta subseccao sao apresentados os resultados do sistema, quando é aproveitado o ganho

de cddigo, utilizando um cédigo convolussional de 64 estados e rate 1/2. Assim as figuras
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Figura 5.12: Desempenho do receptor OQPSK com cancelamento hibrido e cancelamento de
todas as componentes, com pulsos de suporte 4 e canal ¢2 (A); Desempenho do receptor
OQPSK com cancelamento hibrido e cancelamento de todas as componentes, com pulsos de

suporte 4 e canal ¢3 (B)

5.14 e 5.15 comparam dois niveis de codificacao, aos quais para efeitos de simplificacdo vamos
denominar respectivamente como normal e turbo FDE. A nivel estrutural a diferenca entre
estes dois métodos reside no aproveitamento na realimentacao do ganho de cédigo, o qual sé é

aproveitado pelo método turbo.

Nos resultados apresentados nas figuras 5.14 e 5.15, estd representado o receptor OQPSK
sem interferéncia(receptor 1), e o receptor com cancelamento da interferéncia (receptor 2). A
andlise da figura 5.14 demonstra uma grande melhoria dos resultados em relacao as simulagoes
sem o emprego de cédigo. Nomeadamente a utilizacao de pulsos do tipo 1, permite obter na

4% iteragao um ganho de 0.75dB, face a 1° iteragao.

Na figura 5.15 o aumento de desempenho entre o método de codificagao normal e turbo, na 4¢

iteracao, ja é mais significativo, chegando a 1dB de diferenca.

Tanto na figura 5.14 como na 5.15 regista-se uma sobreposicao de todas as linhas na primeira

iteracao, sendo essa a razao pela qual sé se encontra uma 1¢ iteracao representada nos graficos.
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Figura 5.13: Desempenho do receptor OQPSK com cancelamento hibrido, com pulsos de
suporte 4 e canal ¢2 (A); Desempenho do receptor OQPSK com cancelamento hibrido, com

pulsos de suporte 4 e canal ¢3 (B)
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Figura 5.14: Comparacao de desempenho do sinal 1 com receptor do tipo 1 e 2, e com ganho

de cédigo normal e turbo. Para canal do tipo c3
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Uma vez que para uma iteragdo os desempenhos s@o os mesmos, nas figuras 5.14 e 5.15

apresenta-se uma Unica curva relativa aos diversos casos apresentados nesses graficos.

5.7 Igualizacao FDE com Diversidade

A aplicagao de esquemas de diversidade no receptor proporciona uma melhoria aprecidvel do
desempenho. Foram realizados testes para esquemas de diversidade de graus 2 e 4, para os

quais foram adoptados os pulsos 1 e 4, e utilizado o canal c3.

0 ‘k/Recepﬂ —HB—cod. turbo, recep. 2, £t
i —B —cod normal, recep. 1,471t
—+—cod normal, recep. 1, 1Pt
10'2 | —HB—cod. turbo, recep. 1, 4* 1t |
normal, recep. 2, 4% it
Recep. 2
3
107k ]
]
4
10 E
[
-5
10 5
0 2 4 & g

E, /N (dB)

Figura 5.15: Comparacao de desempenho do sinal 4 com receptor do tipo 1 e 2, e com ganho

de cédigo normal e turbo. Para canal do tipo c¢3

Os resultados da figura 5.16 demonstram um ganho médio de 3dB para cada aumento do grau

da diversidade.

Das curvas das figuras 5.16 e 5.17, conclui-se que a utilizacao de esquemas de diversidade, tanto
para os pulsos 4, como para os pulsos 1, produz um efeito nitidamente positivo nos resultados

de performance do receptor, sendo o ganho de poténcia proporcional ao niimero de antenas.
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Figura 5.16: Desempenho do receptor OQPSK com cancelamento hibrido, com pulsos de

suporte 1 e canal c3, para 3 niveis de diversidade
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Figura 5.17: Desempenho do receptor OQPSK com cancelamento hibrido, com pulsos de

suporte 4 e canal ¢3, para 3 niveis de diversidade
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Capitulo 6

Conclusoes

Neste trabalho realizou-se o estudo de um receptor capaz de descodificar sinais de grande
eficiéncia espectral e de poténcia, nomeadamente, quando sdo empregues amplificadores larga-

mente ndo lineares.

Ao longo de todo o documento procurou-se fundamentar devidamente todas as opgoes tomadas,

caracterizar as vantagens e desvantagens de cada uma das opgoes.

No capitulo 2 realizou-se o enquadramento do trabalho realizado nos sistemas de satélite
actuais. Neste capitulo para além de terem sido apresentadas os varios tipos de sistemas
de satélites em operacao, foram ainda descritos alguns dos problemas inerentes ao seu fun-
cionamento, tal como a propagacao do sinal, a sua amplificacao, ou o controlo de poténcia.
Paralelamente, foram descritas algumas das solugoes mais conhecidas na solucao destes proble-

mas, tal como a amplificacao linear/nao linear e igualizacao no tempo (linear, FDE e MLSE).

O capitulo 3 centrou-se no estudo das modulacoes adoptadas nos sistemas simuladas nos
capitulos 4 e 5 e na comparacao das caracteristicas de diversas modulacoes, entre elas a M-
QAM, M-PSK, QPSK e OQPSK. Foram igualmente apresentadas as razoes que fundamentam a
escolha do tipo OQPSK generalizado e analisadas com mais pormenor algumas das modulagoes

da familia PSK, nomeadamente QPSK, OQPSK (e MSK), bem como o formato OQPSK
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generalizado.

No capitulo 4 foi estudado o processo de igualizacao na frequéncia. Foi revisto o método
OFDM, um método concorrente do SC-FDE, descrito na secgao seguinte com maior pormenor.
Por tdltimo, foi feita a apresentagdo do método IB-DFE, que é um sistema baseado em SC-FDE,
e foi adoptado para igualizacao do sinal ao nivel receptor. Foram ainda descritos dois métodos

para a estimacao dos dados, um baseado em decisdes rigidas e outro em decisoes brandas.

O capitulo 5 foi inteiramente dedicado & descricao de todo o sistema implementado, sendo
apresentados resultados de desempenho para todos os casos considerados. Provou-se que o
receptor QPSK nao é adequado para recuperar de um sinal do tipo OQPSK generalizado
apés a passagem deste por um canal distorcivo, sendo necessario um tratamento adequado
para a remocao da interferéncia intersimbdlica. Demonstrou-se que o calculo dos coeficientes
Feedforward (receptor OQPSK sem interferéncia I-Q), de modo a garantir a simetria do sinal
recebido em relagdo a frequéncia zero, permite a eliminacdo da interferéncia, e assim uma
correcta recuperagao dos dados. Igualmente vélido é o método que realiza o cédlculo da
interferéncia residual em cada simbolo (receptor OQPSK com cancelamento da interferéncia
I-Q ), procedendo & sua subtrac¢ao na iteragao seguinte. E claro que o sucesso desta ultima
abordagem estd dependente da qualidade das estimagoes realizadas, tal como foi comprovado

pelas simulacoes apresentas neste capitulo.

Os resultados obtidos permitiram concluir que o desempenho méaximo é conseguido quando os
dois métodos sao utilizados em simultaneo. Na primeira iteracao é aplicado o método OQPSK
sem interferéncia, visto que nesta iteracdo ainda nao estd disponivel nenhuma estimagao
do sinal, e nas iteragoes posteriores é aplicado o método OQPSK com cancelamento da

interferéncia, tirando partido do seu maior desempenho.

No ambito do trabalho a realizar de futuro, salienta-se os aspectos que visam aperfeicoar o
actual sistema, quer a nivel da reducao da complexidade e arquitectura de implementacao,

quer através de técnicas complementares as adoptadas no presente trabalho:
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e Transmissao multi-utilizador com sobreposicao de espectros

O sistema implementado pressupoe apenas um utilizador, pelo que a interferéncia com
que o receptor tem que lidar refere-se apenas & de um bloco de dados de cada vez. Seria
importante realizar a extensao do sistema proposto para uma arquitectura capaz de lidar

com os dados sobrepostos, provenientes de diferentes utilizadores.

¢ Estimacgao do canal e sincronizacgao

Dado que o sistema implementado considera a existéncia de estimagao perfeita e cor-
recta sincronizacao, a extensao do trabalho realizado para uma arquitectura onde fosse
necessario realizar a estimacao do canal e encontrar o sincronismo, seria proveitosa por

forma a complementar o trabalho j& realizado.

e Arquitectura de um receptor 6ptimo para sinais OQPSK generalizados

A solucdo aqui implementada, apesar dos bons resultados obtidos, é uma abordagem
sub-6ptima, uma vez que o receptor s6 aproveita a primeira componente do sinal, sendo

todas as outras consideradas interferéncia.

Dado que o sinal no formato OQPSK generalizado pode ser visto como um sinal co-
dificado, a extensao do presente trabalho a receptores éptimos, adaptado a todas as
componentes lineares do sinal, torna-se necessaria para a avaliagao do desempenho dos

receptores considerados.
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Apéndice A

Canais e Pulsos de Suporte

Utilizados nas Simulacoes

A.1 Canais Considerados

Nos testes realizados para os sistemas considerados neste trabalho, foram utilizados 3 canais
com especificidades distintas. O canal ¢l é um canal AWGN, que se caracteriza por uma
resposta impulsiva unitaria, com uma densidade espectral de poténcia constante ao longo de
todo o espectro. Nao apresenta desvanecimento, nem selectividade na frequéncia, nem inter-
feréncia ou distorcao nao linear. Por outro lado, o canal ¢2, caracteriza-se pela selectividade na
frequéncia e distorgao nao linear,e um desvanecimento de Rayleigh independente nas diferentes
sub-portadoras. O terceiro canal (¢3) foi adoptado nas simulagbes como forma de testar a
resposta do sistema a um canal multi-percurso. Este é caracterizado por um perfil do tipo C

do HIPERLAND [22], que pode ser descrito analiticamente por

c(t) = and(t — ), (A.1)
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em que 7, € a distancia entre raios da resposta impulsiva e cada valor de n corresponde a um

2

percurso diferente, com

a representar a poténcia associada ao raio de ordem n.

Nas simulagoes realizadas foi considerada sincronizacao perfeita e a correcta estimagao do

canal.

A.2 Pulsos de Suporte Considerados

Apesar dos sinais do tipo OQPSK generalizado serem normalmente constituidos por mais do
que uma componente nao nula, alguns dos testes foram realizados com recurso a pulsos com

apenas uma componente nao nula.

Por razoes de simplificagao os pulsos apresentados serao referenciados por ntmeros:

e 1- Este pulso pode ser descrito por

r(£) = cos (gf) rect <;) , (A.2)

ao qual é aplicada uma filtragem gaussiana. O seu movimento no tempo e na frequéncia

encontram-se ilustrados na figura A.1.
Apesar do bom desempenho a nivel espectral, este pulso ndo apresenta uma envolvente
constante como ¢é visivel no diagrama IQ A.2.

e 2- Este impulso é constituido por uma componente rectangular, cuja evolugao no tempo
e na frequéncia se encontra representada na figura A.3.
Embora apresente um mau desempenho a nivel espectral, este sinal possui uma envolvente

constante, como se comprova pela figura A.4.

e 3- Este sinal é constituido por uma componente MSK, ndo sendo aqui apresentado
visto se encontrar presente em todas as anteriores figuras, como forma de realizar uma

comparagao com o sinal descrito. Ao nivel da envolvente o MSK é constante.
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Figura A.1: Desenvolvimento do sinal 1 no tempo (A);Desenvolvimento do sinal 1 na frequéncia

(B)

e 4- Este sinal é do tipo OQPSK Genérico, sendo constituido por 4 componentes nao nulas
que se encontram representadas, no tempo e na frequéncia na figura A.5.
Uma das particularidades mais interessantes deste sinal estd na sua ocupacao espectral,
pois o somatério de todas as componentes que formam o sinal origina um espectro
muitissimo compacto, representado na figura A.6. Adicionalmente possui uma envol-
vente quase constante, como se comprova pela figura A.7, o que o torna naturalmente

interessante para sistemas de telecomunicagoes.
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