Introducao, matched filter do tipo root raised cosine, sincronismo de
simbolo e portadora, simuladores 16-QAM.
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Introducao

Conforme ja visto no Cap IV de UFSM00261 —

o, DDS: direct digital synthesizer | S|STEMAS DE COMUNICAGCAO DIGITAL | (ver
dfeentrada cos(2 (fc/fs)n) l U) k= https://www.fccdecastro.com.br/pdf/S?Dl C
i Lsk > rer ! SymbolRate| 3p|V.pdf), a partir do bit stream na saida do
i L ' : T Codificador de Canal (“Channel encoder” na
— M-siM : D/A Bh figura abaixo), o modulador no TX converte
L b s&gszcffsﬁ:}é} 5 oA cada palavra binaria deste bit stream que
Q z chega na sua entrada em “wavepackets” que
Tr‘:::':ﬂ::ﬁﬂ se propagam no canal de transmiss3o
(“Channel” na figura abaixo).
Information : TX
O [Source . Channel High Power
source and L-> a) DAC [ lifier (HPA
input tranaducer < lencoder encoder Amp (HPA) |
Multipath &
AWGN (Additive White Channel
Gaussian Noise — »
Output ruido branco aditivo)
sigaal Output Q[Source || Channel Low Noise
| transducer a3 |decoder decoder Amplifier LNA) [ RX
Para cada palavra bindria do bit stream o
correspondente  wavepacket no  canal Tle_de "bﬁsw gg'eam
representa  uma onda EM (EM = = cos(2 7z(fcifs)m) | prissessencaisses % de saida
eletromagnética) de amplitude A e/ou fase ¢ ;NA » LPF — 4K iEqualizadoris 7 !
e/ou frequéncia f distintos. O parametro RX : ! 1 L
= — apper
variado na onda (4 e/ou ¢ e/ou f) depende A/D HjQ M-QAM =
do tino d dulacio adotad fs *sm(Zﬂ'(fc.-‘fs)n)
o tipo de modulacao ? otado (QAM, PAM, » LPF — 4k Equahzadnr-l-
PSK, FSK), conforme vimos no Cap IV de Qs ey
UFSMO00261.
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Introducao

DDS: direct digital synthesi
bit stream e O demodulador no RX reconverte cada
de entrada i cos(2 7(fc/fs)n) | Ut k=s_lf:__m_ wavepacket recebido do canal na palavra
: — +k » LPF YR binaria correspondente no bit stream de
"_.mapper D/A En TX Zntrad? do modulador no TX e que a ele
M-QAM sin(? .:rz(fcffs)u) = eu origem.
3 4k » LFF HPA
Canal de
Transmisséo
Information : TX
O | Source . Channel High Power
sourccand | & DAC | lifier (HPA
input transducer < |encoder encoder Amp (HPA) I
Multipath &
AWGN (Additive White Channel
Gaussian Noise — »
Output ruido branco aditivo)
sigoal Output O | Source el Channel Low Noise
‘_‘ transducer| | O [decoder decoder “—1 Amplifier CNA) [ RX
A fidelidade da palavra binaria no bit stream Canalda e bit
na saida do demodulador do RX em relagdo Transmissdo DDE | gtrea{::l
3 palavra binéria correspondente no bit LNA ms(z”{fc’ffs)%l o 17 M vk p——— s
stream na entrada do modulador do TX 1; k. de- l
depende do quanto a onda EM transmitida |[RX<§ & amp — I+jQ "’:’?_ETFE —
pelo TX tenha sido degradada por ruido e fs *Sm@ﬁ(ﬁ"fs)”)
multipath no canal de transmissao, Q » LPF — yK E'l‘“l‘“d‘“"'"

conforme discussao no proximo slide.
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Introducao

O canal de transmissdo do enlace entre TX e RX é modelado por um filtro passabanda com fun¢do de transferéncia H(f)
que idealmente apresenta uma curva de magnitude |H(f)| plana ao longo de toda largura W do espectro F{Tx(t)} do
sinal Tx(t) do transmissor, sendo F{-} o operador que retorna a Transformada de Fourier do argumento {-}. Na saida do
filtro é acrescido um gerador de ruido branco (WGN — White Gaussian Noise), conforme mostra a figura abaixo, para efeito
de modelar o conjunto de todas as fontes de ruido cujo ruido se somam ao sinal Tx(t) ao longo do canal de transmissdo, e
que, pelo teorema do limite central (ver https://en.wikipedia.org/wiki/Additive white Gaussian noise ), resulta em um

ruido com distribuicao Gaussiana de amplitudes. |H(P)|
/ L 1FTx(D)}]

Tx() —3 H() Rx(t)

Modelo de canal ideal limitado em
banda. W é a largura de banda

[

|

I

I
(bandwidth) do canal. WGN tl‘c

generator I Pl
w

Dado que, idealmente, a curva de magnitude |H(f)| é plana ao longo de toda largura W da curva de magnitude
|F{Tx(t)}| do espectro do sinal Tx(t), entdo a fungdo de transferéncia H(f) do filtro que representa o canal deixa passar
sem qualquer alteracdao de magnitude ou fase a totalidade das componentes espectrais do sinal Tx(t). Portanto, a Unica
degradagdo do sinal Tx(t) em um canal cuja H(f) do filtro deixa passar “intocdveis” (sem qualquer alteragdo de
magnitude ou fase) a totalidade das componentes espectrais de Tx(t) é a degradagao causada pela adi¢cdo do ruido do
gerador WGN. Assim, por ndo interagir com as componentes espectrais do sinal Tx(t), o filtro com fungdo de transferéncia
H(f) pode ser retirado do modelo de canal acima, simplificando o modelo de canal ideal limitado em banda para o
modelo de canal AWGN (Additive White Gaussian Noise), em que a Unica degradac¢dao imposta pelo canal é a adicao de
ruido branco Gaussiano:

'
f

Tx(t) +)}—> Rx(t)

Modelo de canal AWGN

WGN
generator
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Introducao

Ocorre que o modelo de canal ideal limitado em banda sé existe na pratica por acdao do equalizador do RX, cujo hardware
implementa um filtro adaptativo com fung¢do de transferéncia E (f) que idealmente aproxima a fungdo de transferéncia
inversa G ~1(f) da funcdo de transferéncia G (f) do canal (equalizadores serdo estudados adiante nesta disciplina). Como o
bloco do canal de transmissao esta em série com o bloco do equalizador no diagrama do RX (vide abaixo), entdao a funcao
de transferéncia conjunta dos dois blocos, que é o que o de-mapper “vé&” na sua entrada, é H(f) = G(f)G1(f) = 1.
Especificamente, o equalizador é um sistema adaptativo que busca identificar as frequéncias dos zeros da G(f) que sdo
estabelecidos pelo cenario de multipath no canal, tentando fazer com que os polos de sua fung¢do de transferéncia E, (f) =
G 1(f) ocorra nas frequéncias dos zeros de G(f), de modo que os polos do equalizador anulem os zeros do canal, e a
funcdo de transferéncia resultante H(f) = G(f)G~1(f) = 1 “vista” pelo de-mapper seja a fungio de transferéncia de um
canal ideal limitado em banda, e, em consequéncia, o canal seja “visto” pelo RX como um canal AWGN:

Canalde |G bit
tvamsmisto | ) | DDS Eq(f) = G™N(f) stream
s cos(Zﬂ(fcffs):& | b 2 de saida
é - ! » LPF — K ‘E-Equa]izadori-r e i
RX<4 £ op — 0 | IjQ > mapper O,
s 1 sin(2 7(fcifs)m) ﬁ—M'QﬁM
Q.® » LPF — yk iEqualizadorj»
|H(f)| < Hf) =6(HGLH) =1
_ : / |F{Tx(D)}|
Tx(t) H(f) Rx(t) : : | TX(t) Rx ( t)
I | [
I I [
WGN : ——
generator b = N £ WGN
generator
Modelo de canal ideal limitado em banda. W é a largura de Modelo de canal AWGN

banda (bandwidth) do canal.
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Introducao

O motivo pelo qual o cendrio de multipath estabelece zeros na fung¢do de transferéncia G(f) do canal decorre da
interferéncia destrutiva que ocorre no RX entre as diversas frente de onda que nele incidem, e que dependendo da fase e
amplitude relativa entre elas, podem apenas se atenuarem mutuamente em determinadas frequéncias e em outras
frequéncias podem totalmente se cancelar com resultante nula. Por exemplo, consideremos um caso simples de
multipercurso (multipath) em que a onda do campo elétrico Etx irradiado pela antena transmissora se propaga apenas em
dois percursos (percurso = raio de propagacdo): uma onda direta que se propaga em um percurso direto cujo comprimento
é dy e uma onda refletida que se propaga em um percurso com reflexdo em condutor perfeito (coeficiente de reflexao I' =
1.0e /180" = —1) e cujo comprimento é d; = d + dg. As duas ondas, direta e refletida, incidem e se superpde na
antena do RX, distante d da antena TX, de modo a formar o campo Erx , conforme figura abaixo.

O campo elétrico E(r) de uma onda EM de frequéncia f que se
propaga no espaco livre na dire¢do 7 do raio de propagag¢do, com
valor E(ry) medido na posigdo r = 1y, resultara em um campo

.2md
Erx elétrico E(ry + d) = E(ry) (rrid) e’ 7 medido na posicdo r =
0

Direct wave

Transmitter <

7o +d , onde A =; é o comprimento de onda e ¢ = 2.998 X

108 m/s é a velocidade da luz. Ou seja, a amplitude do campo E

de uma onda EM que se propaga no espac¢o livre varia

inversamente com a distancia d percorrida e sua fase gira 360°

I< Earth Ground (condutor perfeito) >| (= 2m rad) a cada distdncia d percorrida equivalente a um
Distance (d) comprimento de onda A.

Receiver <

—
>

Portanto, sendo 1y a posi¢ao em que se mede o campo Etx , a superposi¢ao das duas ondas, direta e refletida, que incidem

na antena do RX, resultam em um campo elétrico Erx dado por: ,G(f) do canal
I \
(ro + do) (ro +dq) (ro + do) (ro +dy)
r .2mfdg T 21 fdy
Ocorre Interferéncia destrutiva entre as ondas direta e refletida quando ( elT . ——2 ) =(0,queé
(ro+do) (ro+d1)

ratd 21tf(d1—dg)
(o +do) e’ c =1.

equivalente a condicao
g 30 (rdy)
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Introducao
Por exemplo, consideremos o enlace abaixo com um percurso direto e um percurso com reflexdo em condutor perfeito
perfeito (coeficiente de reflexdo I' = 1.0e7/18%° = —1) , operando em f. = 100 MHz (1 = fi = 2.998 m), com 1, =

A/2m = 47.713 cm, dy = 1001 = 299.792 m, d; = 1014 = 302.790 m. Os graficos de magnitude (em dB) e fase (em
graus) de G (f) na faixa 30MHz < f < 300 MHz e as frequéncias dos zeros de G (f) na faixa especificada sao:

Im{G(f)}
G(f) = <%e]’% _ (r—O)eJ'and1 > |G(f)lag = 20log(|G()]) «G(f) = atan2 (m
T'O + do TO + d1
Nota: A funcdo atan2() delimita a faixa de variacdo
- 40 angular da fase no intervalo [-180°, +180°] (ver
|G(f)|dB https://en.wikipedia.org/wiki/Atan2 ).
-50 100
LG °
> (1
50
-70
-80 0
-90
E
TX — 100 -50
0 50 100 150 200 250 300
Direct wave
_g ERX - l06() 50 100 150 200 250 300
: f IMHz]
£

Frequéncias dos zeros de G(f):100 MHz, 200MHz e
300MHz, respectivamente correspondendo aos 3 notches na

Receiver (

—
>

curva de |G(f)|qg- Note que o sinal é transmitido em f. =
Earth Ground (condutor perfeito) 100 MHz, portanto o zero de G(f) em f = 100 MHz anula o

|< >| sinal recebido.
Distance (d)
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Introducao

A figura abaixo mostra um cenario de multipath com um percurso direto, dois percursos com reflexao e um percurso com
difracdao. Este cenario de multipercurso estabelece multiplos zeros na fungao de transferéncia G(f) do canal decorrentes
da interferéncia destrutiva que ocorre no RX entre as diversas frentes de onda que nele incidem, interferéncia que
depende da fase e amplitude relativa entre as frentes de onda.

\
Direct wave
Reflected wave
s \_ feflected Diffracted wave >
D iffracted
wave Reflected wave Composed wave
J Zer‘O 1 Zero 2

(notch 1) jnotch 2)

%//
/7

f
Curva de magnitude do espectro do Curva de magnitude do espectro do sinal
sinal recebido ne RX caso houvesse recebido no RX degradada pelos notches
somente o caminho direto (ndo ha de G(f) resultantes da interferéncia
reflexdo nem difracio). destrutiva que ocorre em consequéncia

do cenario de multipercurso do canal.
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Introducao

A figura abaixo mostra um cendrio dindmico de multipath com um percurso direto e dois percursos com reflexdo em solo
condutor perfeito (coeficiente de reflexdo I' = 1.0e /18" = —1). Os zeros da funcdo de transferéncia G(f) do canal
(decorrentes da interferéncia destrutiva que ocorre entre as ondas que incidem no RX) variam sua frequéncia de acordo
com a posi¢cdao do RX que esta em movimento. Os zeros variam sua frequéncia porque, conforme visto no slide 6, ocorre
To j@ To ej% "o jm) ~(
(ro+do) (ro+dq) (ro+dz) -
condicao que depende ndao somente da frequéncia f como também depende das distancias d,, d; e d,, as quais sao
funcao da posicao momentanea do RX em movimento:

c

interferéncia destrutiva entre as ondas direta e refletidas quando (

X
..no:::: TRV e ® * seee . T dO
. . e L LT .
: | ".. ) e
.\\. 8 .
-\\. -, - G (f, t)
.\. ® = " .
.o‘ ™ Soe
\‘. o *.
.\\. - . e .
o T e R

Como os zeros da G (f) do canal variam sua frequéncia de acordo com a posi¢gdo do RX em movimento, entdo a fungdo de
transferéncia G(f,t) do canal sera variante no tempo t , o que imp8e um custo computacional elevado ao hardware que
executa o algoritmo adaptativo do equalizador, dado que o algoritmo necessita ndo somente implementar a funcdo de

transferéncia inversa G~1(f,t) do canal como também deve ser capaz de se adaptar as variacdes no tempo de G(f,t).

Se o RX se movimenta em uma velocidade muito alta, o algoritmo adaptativo do equalizador pode falhar na tentativa de
se adaptar as variacdes rapidas no tempo de G(f, t), o que inviabiliza a determinacdo precisa de G ~1(f, t).
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Introducao

A figura abaixo mostra a degradagdo da magnitude |Rx(f)| de espectro do sinal recebido (que é uma degradagdo no
dominio frequéncia f causada pelos zeros na fungdo de transferéncia G(f) do canal estabelecidos pela superposi¢cdo de
ondas no cendrio de multipath no canal, causando notches em G(f)) resulta simultaneamente em uma degradagdo no
dominio tempo do sinal em banda-base apds o downconverter do RX, dado que a superposi¢cao de ondas no canal implica
simultaneamente na superposicao de simbolos IQ na entrada do equalizador, gerando ISI (Inter Symbol Interference —
interferéncia intersimbdlica) conforme mostra a figura. Caso o processo adaptativo do equalizador seja apto a ajustar a
funcao de transferéncia E (f) do equalizador de modo a que a mesma implemente a fun¢do de transferéncia G 1(f) do
canal, i.e., caso os polos de E,(f) cancelem os zeros de G(f), entdo o RX “v&” o canal como um canal AWGN conforme
discutido no slide 5:

G(f)

Canal de
Transmissio

RX

|Rx(f3/

downconverter
DDS

r““““‘"“"

A/D —
fs

cos(zn(fcffs)%l e B ok
' —

J, sin(2 7z(fc/fs)n)

Zerol
(notch 1)

<«— Zero 2
(notch 2)

Q-@ » LPF — /4 k

Simbolos IQ com ISI minimizada

04

04

.
E ot aode E =G 1(f):
q stream POragaoc de L = .
mrssasssasssaasas - de saida 15
" .
" - 1 | | | | |
+ Equalizador wimleiwisialeisivielsninnve
. 2 .oww e pomis|winclajuin
i H LI eie wls cinvew
' - - e ‘wlom e s .
. L] iy, el B Bl (hag Wpaly Syt = R -
X IﬁQ : wTa e EIEIEIT] CRCIE It AT S
' : » (s ave|naniveiavinleis
: : #asfuiniewlexe (o sss
. . s oo e wimowsis|ainiaialan
:'Equahzador"’ P PO o R )
¥ waln'esis[e wleia|nnoinww
FRAARAARARRRARARR ’.,.";. * % e &[> ¥ e .:.
s s nisiviciniasivivie e
I NI .le
09 s o la’n 4 n|w viniw|le Bie v ®
’ “ % e w0 Q:*:O:.Pa:’.b:i
L BERE N JE AF 2R SR SE IR BF AF IR I BN ]
| | I ] U '
-15
-15 -09 -0.3 03 09 15

ﬂSimboIos IQ recebidos com ISI causada pelo multipath
no canal. A ISl causa alta BER (Bit Error Rate) na saida do
de-mapper caso o filtro adaptativo do equalizador falhe
na tentativa de ajustar a sua funcao de transferéncia
Eq(f) de modo a que a mesma implemente a funcao de
transferéncia G ~1(f) do canal.

12 2
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Introducao

Conforme discutido no slide anterior, quando o filtro adaptativo do equalizador é apto a ajustar a sua funcao de
transferéncia E,(f) de modo a que a mesma implemente a fungdo de transferéncia G~ 1(f) do canal, i.e., quando os polos
de E,(f) cancelam os zeros de G(f), entdo o RX “v&” o canal como um canal AWGN. A operagdo sob canal AWGN é a
situacdao de operacao considerada normal para um receptor digital, em que a BER (Bit Error Rate) na saida do de-mapper é
minimizada pelo fato da ISI na entrada do de-mapper ter sido minimizada pelo equalizador.

anal de G ——— bit
Tr(ins:lii;lsio o DDS E,(f) = G Y(f) stream
E costzn(fcffs)% | ----------------- z de sait':la
- § ” » LPF — Kk -E*Equahzad:éb X g:_er i
“ A/D — 90' T S —
s  sin2 7(fc/fs)m) JQ 7~ m-aam

|H(f)| — H(f) =G6(HG () =1

Tx(t)—3 H(D) Rx(t) i ' |>/ |[F{Tx(t)}|
1 | [ '

Modelo de canal ideal ' ' | Tx(t) +)—> Rx(t)
limitado em banda. W é : I
imi . WGN : tl‘c —_— Modelo
a largura de banda f

. generator ¢ » de canal
(bandwidth) do canal. W AWGN WGN

generator
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Introducao

Para um canal AWGN, a uUnica degradagdo do sinal Tx(t) é a degradagdo causada pela adi¢cao do ruido do gerador WGN,
porque um canal AWGN é um canal ideal limitado em banda cuja curva de magnitude |H(f)| da sua fungdo de
transferéncia H(f) é plana ao longo de toda largura W da curva de magnitude |F{Tx(t)}| do espectro do sinal
Tx(t) ,conforme mostra a figura abaixo. Nesta situacdo, |H(f)| deixa passar “intocaveis” (sem qualquer alteragdo de
magnitude ou fase) a totalidade das componentes espectrais de Tx(t) . Por ndo interagir com as componentes espectrais
do sinal Tx(t), o filtro com fungcdo de transferéncia H(f) pode ser retirado do modelo de canal limitado em banda,
simplificando para o modelo de canal AWGN, em que a Unica degradacao imposta pelo canal é a adicao de ruido branco
Gaussiano: |H(f)]

Tx(t) H(f) Rx(t) I
IL/ |F{Tx(t)}|

|

I
Modelo de canal ideal I Modelo
limitado em banda. W é :

' de canal
> AWGN ~ WGN
(bandwidth) do canal. generator I — o generator

Tx(t) +)}—> Rx(t)

5&3——.—_—.

a largura de banda WGN

4

Note que se a curva de magnitude |F{Tx(t)}| do espectro do sinal Tx(t) ndo “couber” em banda dentro do retangulo da
curva de magnitude |H(f)| ao longo de toda largura W na figura acima, entdo |H(f)| ndo deixa passar de modo
“intocavel” a totalidade das componentes espectrais de Tx(t), alterando a magnitude e fase das componentes espectrais
de Tx(t) que estdo fora da banda de largura W , o que gera ISI e degrada a BER na saida do de-mapper.

Quando o sistema opera sob um canal AWGN de largura de banda W, em que o espectro do sinal cabe em banda dentro do
retangulo da curva de magnitude da resposta em frequéncia do canal ao longo de toda largura de banda W, conforme
mostra a figura acima, considera-se que esta é a situacao de operacao normal para um receptor digital, i.e., o equalizador
implementa com sucesso a funcdo de transferéncia inversa do canal, conforme discutido no slide anterior. Nesta situacao, a
Capacidade do Canal é dada pelo Teorema de Shannon-Hartley, ja discutido nos slides 35 a 38 de
https://www.fccdecastro.com.br/pdf/SCD1 Capl.pdf, cujo resultado final é expresso por:

onde C é a capacidade de transmissao em [bps] do canal

S AWGN de largura de banda W em [Hz],S é a poténcia [W]

In <1 + N) [bps] do sinal medido na entrada do RX e P é a poténcia [W] do
ruido do canal medido na entrada do RX.

C=WI1 1+S = W
- 1082 N~ In(2)
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Introducao

NN{-} € o operador Nearest Neighbour (vizinho mais préximo), o

qual retorna “Verdadeiro” quando o valor de entrada na coluna

A €{-3,-1,+1,+3} (a) gT[n} esquerda da LUT RX é o vizinho mais préximo (menor distancia
G(f) ' Euclidiana) de seu argumento {.}, e retorna “Falso” em caso
contrario.
T Downconverter 1 i \ ©
Transmissao DDS§ — — Eq (f) strea{n
i cos(27z(fcffs)n)§ ?I/Iixer. 1 BT ‘Eahzd-* de salt‘:la il’ [bsbi] Q: [bbo]
RF I v j| ~quaTEacor: de- 1 NN{+3} | 00 | NN{+3} | 00
: o : i \ mapper NN{+1} | 01 [NN{+1} | 01
RX — A/D — 90 jQ _gp:M B MY | 11 [ ANGD | 1
s ¢ sin(2 ztfc/fs)n : : / NN{3) | 10 | NN{3} | 10
#» LPF — yK :Equalizadori»
Q Mixer Peesasansasananes 4

Caso o0 processo adaptativo do equalizador falhe em ajustar a funcédo de
transferéncia E;(f) do equalizador de modo que a mesma ndo consiga
implementar a funcdo de transferéncia ¢~1(f) do canal, entdo ocorrera ISI
residual (cuja origem € o multipath no canal) e a dispersdo de simbolos em
torno dos simbolos IQ de referéncia Iref + jQref da constelacdo 16-QAM sera
significativa na entrada do de-mapper, conforme mostrado em (b). Uma
dispersédo residual de simbolos significativa também pode decorrer em
consequéncia de uma baixa SNR no canal.

Se a causa da dispersao dos simbolos 1Q na entrada do de-mapper for excessiva (SNR muito
baixa e/ou excessiva ISI| residual) as palavras binarias [bs b, by bg]

associadas aos I

respectivos simbolos IQ originalmente transmitidos serdo recuperadas com erro na saida do |

Em consequéncia da dispersdo excessiva referida em (c) o mapeamento [b; b, b; by] <
Iref + jQref mostrado em (d) é feito de tal maneira que palavras binarias [bs b, by bg]

I I
hQ I
de-mapper para aqueles simbolos da “nuvem” de simbolos dispersos em torno dos simbolos 1000e ll)loo +37-

associadas a regidoes de decisdo adjacentes mantenham entre si uma distancia de Hamming — '

unitaria (distancia de Hamming unitaria = somente um bit de diferenca entre as palavras —
ver https://en.wikipedia.org/wiki/Gray code). Este mapeamento faz com que, caso a “nuvem”

de simbolos dispersos em torno dos simbolos Iref + jQref invada uma das regides de
decisao adjacentes, os consequentes erros de decisao do de-mapper seja apenas de 1 bit, o

gue facilita o trabalho do codigo corretor de erro no Decodificador de Canal.

001D 0000
R R R
1~ |
100l1@ 1bile 1 e@0011 @ 0001
I N S W
1ote 1110~ o1} eoto1 !
SN U S S ——
|
108 -3}

ooudIJ ® 0100
| |
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Exemplo e detalhe do  ==="-"3 7 LUT - Look Up Table ~ p--g-=--------q U, (n)={|S,(n)|*g(n)}-cos (2-fon + arg{S,(n)})
LUTQ

SR = 10MHz (symbol rate)
K=4 (oversampling factor) _|
fc= 20MHz (carrier freq.)

Modulador Digital (TX) , | shaping . fs
' 1 upsampler . |
[b,b,]! 8. :_? : . e ) 2 18 bits Ier (FIR) : i Tx()
m=0 m=1 : K151 I 18 bits K ;:\ l g(m) : | /
— Codificador | 664 b0bd ' [10=3 ! \}i N : » () U p,
de Canal [T0010 1111 : T +3 : i 4
nTu n?u ! ! m ' H /
arle T ! b 3 = | L3 DAC HPA
T=1/8R=0.1ps ! : T ™ T/4 i i3
) e ' OLUTI ) : ! \fs=K SR=40MHz
1 1 | : ! \‘\ . —~
; 8(1):? L :I%mper—/—iﬂ i N\ Taxade transmisséo: 10
Parametros deste sistema; | [P [111=1] “}Jﬁb‘t‘ S 18 bits™, 18 bits | E "\\ Msymb/s x 4 bits/symb =40
SR = 10MHz (symbol rate) : : N g 1 '\‘ Mbps

. A simbolo 1Q
Determina a frequéngia

v 4 amostras por central fc do canal /
A Q (Quadrature) simbolo 1Q

1000 , 1010, 434 0010 » 0000

10]-3 \ shaping ! o -
I ‘ o filter (FIR) . @ cos (2m-fe fc 1) E
T 'JpESﬁvéFtér" / T é a duracdo de cada
7 A

U, (n) p/ m=0 e m=1 neste exemplo:
U,(n)={sqrt[3’+1*]*g(n)}-cos (2n-20-n + atan(3/1))
40

U, (n)={sqrt[(-1)+(-1)"]*g(n)}cos (2n-20-n - atan(-1/-1))
40

1001 , M 44 0011 . 0001
arg{S,}
i } e i }
-3 1. I8 = +3 I Modelo do enlace entre TX e H(D}|
1101 o 1111 i 0111 o 0101 RX (modelo do canal de transmissao): Y J IF{T(®)}]
(In-Phase) % .
Y S
Tx(t) —> H(D Rx(t) 1 | I
1100 o 110. 1.3 010  , 0100 : : |
| i |
WGN : TR >
Identificagédo dos bits das palavras binarias: [b,b,b,b,] generator 2 - »
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Introducao

No diagrama do modulador digital 16-QAM mostrado no slide anterior, a conteng¢ao espectral do sinal da onda EM que se
propaga no canal de transmissao é efetuada em banda-base por dois shaping-filters, um para o ramo | e outro para o ramo
Q. Usualmente o shaping-filter é um filtro digital passa-baixa FIR (finite impulse response). Entende-se por conteng¢ao
espectral o procedimento de filtragem digital que condiciona a curva de magnitude |F{Tx(t)}| do espectro do sinal Tx(t) a
caber em banda dentro do retdngulo da curva de magnitude |H(f)| ao longo de toda largura W na figura abaixo:

. . - H)I
Tx( H( Rx(t) | 1 . .
| | F{Tx(t
Modelo de canal ideal | | l‘/ [F{Tx(t)}|
limitado em banda. W é : : I
a largura de banda WGN o Pf
(bandwidth) do canal. generator e = 5

Conforme vimos nos slides 4 a 6 do Cap IV de UFSM00261 — SISTEMAS DE COMUNICACAO DIGITAL | (ver

https://www.fccdecastro.com.br/pdf/SCD1 CaplV.pdf), a contencdo espectral 1 estudada era obtida através de um filtro

LT T
Ks 2

2
Gaussiano. Por exemplo, o grafico abaixo mostra a resposta ao impulso gr[n] = Koe_n<T) de um shaping filter
Gaussiano com K, =7 x 10%, T =0.022us e K, =4 (4 amostras por simbolo IQ = oversampling factor) onde o
pardmetro T é igual a duragdo T, de cada simbolo IQ, sendo T, = 1/SR e SR é o symbol rate adotado na modulagdo
digital (ver slide anterior).
$x10° Esta amostra pertence ao proximo simbolo 1Q.
P Nota: Importante notar que a duragao da
s resposta ao impulso discreta do filtro Gaussiano
t nao deve ultrapassar a duragdo Tg de um
grin] * simbolo 1Q, caso contrario sera gerado ISl
e (interferéncia intersimbdlica) no hardware do
T T modulador, além da ISI gerada pelo inevitavel
. , multipercurso que sempre ocorre no canal de
n transmissao.
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O RX adota um par (I & Q) de filtros LPF casados (matched filters) com o par de filtros LPF usados como shaping
filter no TX para contencéo espectral, conforme mostra o diagrama abaixo. A finalidade do matched filter do RX é
estabelecer um processo de correlacdo entre a resposta ao impulso do matched filter e o sinal dos pulsos do
shaping filter recebidos do TX através do canal de transmisséo. Este processo de correlagdo minimiza o ruido

LUT — Look I: [bsby] | Q: [bsbo] e maximiza o sinal, conforme slides 55 a 63 de
Up Table (TX) 0;) 3+3 0(; +(; https://www.fccdecastro.com.br/pdf/SCD1 CaplV.pdf.
) 01 [ +1 § 01 | +I Rl , DDS: direct digital synthesizer
bitstream 1 -1 L1111 DDS  Upsonverter
de entrada\l cns(ljr(f IU(") . fg:100fl/1HZ k: ﬁ
' I : | A SymbolRate
| — 4k » LPF | i
' TR - -/ [\l
mapper . Fallie® 4
= M_gim °is //1? \ ] DIA _hg .!:J¥ Look Up Table (RX)
fs : I: [bsbs] | Q: [bsbo]
o *k +» LPF : NN{+3} | 00 | AN{(+3}] 00
Q S et f H NN{+1} | o1 [ an{+1 ] 01
? Canal de Awes T 10 Tawia T o
E-r raraaw !'ll'll!l'lr'!lli'_'!!'l:l‘_ll‘_."‘;":'l_'!llifl Tl.ansmissﬁﬂ imrrsrsrarweseued b,‘t
\g Downconvertélr DDS : straam
i cos2a(fcifs)n) . Yoo 2 de saida
: :I —» LPF — {k + Equalizador i s i
! I matched : ‘
RX il A/D — : -90° : filters E I+jQ § Tﬂap T':‘ —ie
o | 1 sin@ 7(fcifs)n) : P MQ
I I - ; ;
LPF — ¢k + Equalizador
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Introducao

Conforme vimos no slide 15, a duracdo da resposta ao impulso discreta do filtro Gaussiano ndao deve ultrapassar a duragao
T; de um simbolo 1Q, caso contrario sera gerado ISI (interferéncia intersimbdlica) no hardware do modulador. Isto impde
uma limitacdo ao intervalo de tempo em que é efetuado o processo de correlacdo entre a resposta ao impulso do matched
filter no RX e o sinal dos pulsos do shaping filter recebidos do TX através do canal de transmissao. Esta limitacao ao
intervalo de tempo em que é efetuado o processo de correlagao limita a minimizacao do ruido e limita a maximizac¢ao do
sinal.

Para remover esta limitacdo ao intervalo de tempo em que é efetuado o processo de correlacao é necessario utilizar como
shaping filter e matched filter um filtro passa baixa cuja resposta ao impulso perdure mais do que a duragdao T; de um
simbolo IQ mas que simultaneamente nao gere ISI. Conforme veremos no Cap 1.2, este filtro cuja resposta ao impulso
perdura mais do que a duragdao T; de um simbolo IQ mas que simultaneamente ndo gera ISI é denominado filtro raised
cosine. O filtro raised cosine é implementado através da acao conjunta de um shaping filter no TX do tipo root raised
cosine e de um matched filter no RX também do tipo root raised cosine, conforme veremos nos préximos slides.

Sistemas de Comunicagao Digital Il Cap I.1-Introducao Prof Fernando DeCastro 17



O efeito do intervalo de integracdo no processo de correlacdo efetuado no matched filter

Em (a) abaixo é mostrado um sinal de ruido térmico WGN(t), observado na tela de um osciloscépio digital e medido, por
exemplo, nos terminais de um resistor de 10MQ aquecido na chama de uma vela. O ruido térmico é o ruido tipico na
entrada de qualquer RX de comunicac¢des. O ruido térmico sempre apresenta distribuicio Gaussiana de amplitudes, c/
média zero, e se comporta de maneira tal que valores positivos e negativos de pequena amplitude ocorrem
frequentemente ao longo do tempo. Picos de amplitude maior ocorrem raramente, conforme mostrado em (b) abaixo, no
histograma da frequéncia de ocorréncia (probabilidade de ocorréncia p(WGN)) dos valores de amplitude do sinal WGN(t).
Um sinal conforme mostrado em (a) é dito ser descorrelacionado (i.e., a funcdo de auto-correlacdo do sinal € um impulso),
significando que o sinal é interferido somente por ele mesmo e por mais nenhum outro sinal. Em (c) é mostrado a fungao de
autocorrelagao Ra,,gy(t) do sinal WGN(t), e que resulta em um impulso 6(t). Em (d) é mostrado a densidade espectral de
poténcia G,,gy(f) do sinal WGN(t), notando que ela resulta em um valor constante N_/2 no dominio frequéncia f, indicando
que WGN(t) é um ruido branco. Branco no sentido da cor da luz solar cujo espectro também apresenta densidade espectral
constante indicando que a luz solar é formada por componentes espectrais de todas as frequéncias (i.e., cores) do espectro

dal isivel.
uz visiv » WGN(D) A WGN

(@) Forma de onda de tensao )
WGN(t) de um ruido Gaussiano 1 _l(W_GN)

— 2
branco gravada na memobria de P(WGN) = a\/ﬁe 7
um osciloscopio digital e mostrada
na sua tela, P(WGN)
0 >
Rﬂw(’t) ‘ (b) Distribui¢a quéncia de ocorréncia de

amplitudes da fgeha de onda de tensdo de ruido
Gaussiano bggnico. ¢ € o desvio padrdo dos valores
de amplitude

8(x).No/2 Rayen () = j WGN(t)WGN(t + 7)dt
> —® Ny/2
0 T (d) Densidade espectral de poténcia G,y (f) da forma de
(c) Autocorrelagio Rayey(t) da forma onda de tensdo de ruido Gaussiano branco, obtida de
'WGN

de onda de tens&o de ruido Gaussiano GWGNEP = dT ({jRaWGN(_r)}, onde F{-}, €& o operador >
branco WGN(t). Transformada de Fourier.

0

Nota:“f(t) € correlacionada c/ g(t)” = “f(t) € semelhante a g(t) nos instantes de tempo em que a fungao de correlagao entre f(t) e g(t)
exibir picos maximos”. Correlagado é semelhante a convolucéo (Sinais e Sistemas), apenas a 22 fun¢ao nao é invertida no tempo.
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O efeito do intervalo de integracdo no processo de correlacao efetuado no matched filter

Dado que as amplitudes de ruido ao longo do tempo se comportam de maneira tal que valores positivos e negativos de menor
amplitude ocorrem frequentemente no transcorrer do tempo enquanto valores de maior amplitude ocorrem com menor frequéncia,
conforme mostra a distribuicdo Gaussiana de amplitudes em (b) no slide anterior, entdo qualquer processo que efetue a média no
tempo no qual os valores de ruido sejam somados ao longo de um intervalo de tempo T resultara ao final do processo um valor de

ruido tanto menor quanto maior for o intervalo T em que a soma intrinseca ao processo de média for efetuada.

Conforme veremos a seguir, isto impacta diretamente na saida y(t) do matched filter — equag&do (4) no slide 59 do Cap IV de
UFSM00261 — SISTEMAS DE COMUNICACAO DIGITAL | (ver https://www.fccdecastro.com.br/pdf/SCD1 CaplV.pdf) — abaixo reproduzida na
equacao (1).

downsampler
downconverter x(t)
sinal recebido matched filter 4 (t){ - y(kT) detector
r(t) = sy (t) + n(t) gr(t) = gr(T—1t) A (de-mapper)
|
|
dOVtVnsampt]erT cos(2mf.t) (oscilador local) amostraem t = kT
amostra em =
\<~ t=T t=T
{ y(t) = J Ay cos?Q2rf,t)gr(D)gr(t—t+T)dr + f n(1) cos2nf.1) gr(t —t + T) dt (1)
08 ° °
O downsampler na figura acima amostra y(t) em t = T e “capta” o valor maximo de y(t) resultante
e do 1° termo de (1), amplificando o sinal (vide gréfico de y(t) ao lado). Isto acontece porque o
04 integrando do 1° termo de (1) é um valor sempre positivo. Ao mesmo tempo o 2° termo de (1) atenua o
02 T ruido n(t) porque o ruido branco é descorrelacionado com o sinal. O periodo de integragdo em (1) se
0 L encerra no instante de amostragem t = T quando o filtro é resetado e é iniciado um novo periodo de

0 005 01 015 02 jntegracdo para o proximo simbolo recebido.

Note que o intervalo de integragéo T impacta no resultado de (1) em consequéncia do processo de soma no tempo do ruido n(7)
implementado pelo 2° termo de (1), porque o resultado da soma (resultado da integral) efetuada no 2° termo de (1) sera um valor
tanto menor quanto maior for o intervalo T. Isto ocorre porque cos(2mf,1) gr(t — t + T) € descorrelacionado com n(7) e atua
como se fosse uma constante no integrando da integral do 2° termo de (1), e portanto, ao longo do intervalo T a integral somara
entdo mais valores de n(t) positivos e negativos de menor amplitude que ocorrem mais frequentemente no transcorrer do tempo

do que valores de n(t) de maior amplitude que ocorrem menos frequentemente, atenuando assim o ruido. E este efeito é
realcado a medida que T aumenta.
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O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

De acordo com a discussao no slide anterior, o ruido branco sera mais atenuado na saida y(t) do matched filter se
aumentarmos o intervalo de integracao da equacao (1) para além do periodo de simbolo T. No entanto, isto faria ocorrer
a superposi¢do dos pulsos gr(t) * gg(t) na saida y(t) do matched filter e isto faria ocorrer ISI (Inter Symbol Iterference)
no instante de amostragem t = T , causando um efeito similar ao multipath no canal, conforme ja discutido no slide 15
do Cap I.1. A ISI causa entao dispersao de simbolos em torno dos simbolos IQ de referéncia da constelagao na saida
y(kT) do downsampler, conforme mostrado em (b) abaixo. Se a dispersdo for significativa, de modo que simbolos da
“nuvem” de simbolos dispersos em torno dos simbolos de referéncia invadam uma das regides de decisdao adjacentes, a
BER (Bit Error Rate) ndo sera nula na saida do de-mapper.

shaping filter matched filter ~ downsampler de-mapper
u(t) | Transmitting ) | Channel () Receiving ¥() l y(kT) Equalizer
—e filter —p! ) filter | Sampler =——> Ge(f) = Detector [=—>-
Input G () G(f) Output
data 1 data
9r(®) = FHG () e 980 = 76} 1

\ ) (a) " Symbol

Y \ " ) - timing

X YCanaI estimator YRX

Para uma maior atenuagdo do ruido branco na saida y(t) = u(t) * gr(t) * gg(t) do matched
filter é necessario, portanto, um shaping filter e um matched filter com respostas ao impulso
g7(t) e ggr(t) de duragdo maior que o periodo de simbolo T mas que simultaneamente evite a
superposi¢do dos pulsos h(t) = gr(t) * gr(t) na saida y(kT) do downsampler, de modo a
evitar a ocorréncia de ISI (Inter Symbol Iterference) no instante de amostragemt =T .
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O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

Uma resposta ao impulso combinada h(t) = gr(t) * gr(t) que atende a condi¢do de ter uma duragdo maior que o
periodo de simbolo T mas que simultaneamente evita a superposi¢do dos pulsos na saida y(kT) do downsampler no
instante de amostragem t = T ¢é a resposta ao impulso do filtro denominado raised-cosine, conforme equacao (2) abaixo,
denominagdo que resulta de sua fun¢do de transferéncia H(f) = F{h(t)} ser definida por um cosseno adicionado de um
valor constante e unitdrio no dominio frequéncia que eleva os valores do cosseno, conforme equacao (3) (ver
https://en.wikipedia.org/wiki/Raised-cosine filter ):

bloco c/ resposta ao impulso h(t) = g¢(t) * gr(t)

L gr@® gr(®) = gr(T — t)1 downsampler hey = Snmt/ T cosGrat/T)
I —
: shaping matched | | nt/T 1—4a%t?/T?
I filter filter I cos(mat/T
u(t) )+ y(kT) = sinc(7t/T) ( - 2/ )2 (2)
A E I l —4a4t°/T
amostra
emt = kT

A Transformada de Fourier da resposta ao impulso h(t) resulta na fun¢do de transferéncia H(f) = F{h(t)}:

valor constante e unitario que eleva os valores do cosseno — dai a denominagao raised cosine

T, 0<|f|<(1—-oz)/2T
H() =4 5 [L+cosZE (If1 - 58], FE=<iflz5F 3)
0, |f| > l+a’

sendo 0 < a < 1 o roll-off do filtro, que é o parametro que controla a declividade da curva |H(f)| na banda de transigdo,

que é a banda situada entre a banda de passagem e a banda de rejei¢ao do filtro raised cosine no dominio frequéncia f.
Quanto menor for a mais abrupta é a declividade da curva |H(f)| da banda de transi¢do e mais longa é a duragdo de h(t).
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Plotando a resposta ao impulso combinada h(t) = gr(t) * ggr(t) dada por (2): h(t)

O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

bloco ¢/ resposta ao impulso h(t) = gr(t) * ga(t)

"""""" 98(®) =grT-0)|

filter

matched
filter

downsampler

\'& o—
() ¢ YT

1
———————— o anlostra
—
emt = kT S Lo X

= *- >

Note no grafico acima que a resposta ao impulso combinada h(t) = gr(t) * gg(t) dada por (2) tem uma duragdo de varios
periodos de simbolo T, o que é desejado para efeito de aumentar o intervalo em que a correlacao é efetuada, minimizando
o ruido branco, conforme discutido no slide 20. Note também que h(t) cruza por zero a cada t = kT, com k inteiro. Na
pratica, adota-se uma duragao total para h(t) tal que a curva de h(t) contemple pelo menos 12 cruzamentos por zero ao
longo do eixo do tempo t. Note também que o comportamento da curva de h(t) cruzar por zero a cada t = kT é o motivo
de ndo haver ISl gerada no instante de amostragem t = kT do downsampler. Por exemplo, se aplicarmos na entrada u(t)
do shaping filter a sequéncia de impulsos u(t) = 6§(t + 5T7) + 6(t) + 6(t — T) + 6(t — 2T) a resposta na saida y(t) sera
conforme o grafico abaixo.

1

y (@)

A

\ Observe no gréfico que a resposta y(t) aos 4 impulsos é
\ tal que as respectivas 4 respostas se superpde ao longo
\ do tempo t, gerando ISI em todos estes instantes em que

0.5

\ ocorre superposi¢ao. No entanto, em todos os instantes
\ de amostragem t = kT do downsampler a amplitude

= instantanea de todas as respostas sao nulas exceto a
N T amplitude da resposta respectiva ao impulso aplicado
naquele instante kT . Portanto a saida y(kT) do

R a— s downsampler nao sera corrompida por ISI.
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O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

Plotando a resposta em frequéncia combinada H(f) = Gr(f)Gr(f) dada por (3): H(f)

bloco ¢/ resposta ao impulso h(t) = gr(t) * gg(t) T 1/5 bolRat ' a=0
S0 0 S S N O S D, o N, S = mbolRate - =05
: gr(t) gr(® = gr(T— t): downsampler y a
I
1

shaping | a matched " >;

“(;r filter filter :y( 0 4 y(KT) a=1
Y R - am'ostra ™
@ emt =kT __l_ —_1_ _l_ _1_ 7
Gr(f) =Flgr(®} Gr(f) = F{gr ()} T 2T 2T T

Note no grafico de H(f) que o pulso raised cosine h(t) dado por (2) ocupa uma banda espectral BWgc =
0.5 SymbolRate (1 + a) para um canal de transmissdo baseband e ocupa o dobro desta banda espectral para um canal
passband. Note também que BWxc = 0.5 SymbolRate (1 + ) resulta aproximadamente V2 vezes maior que a banda
passante —3dB da H(f) do filtro raised cosine, mas que, pela simplicidade e praticidade da equagdo, acaba sendo utilizada
COmMO uma primeira aproximagao.

Para todas as aplicagGes praticas do mundo real g+(t) é um pulso simétrico, de modo que gr(t) = gr(T —t) = gr(t)
(ver exemplo no slide 60 de https://www.fccdecastro.com.br/pdf/SCD1 CaplV.pdf ). Desta maneira Gr(f) = Gr(f) e a
fungdo de transferéncia do filtro raised cosine é dada por H(f) = Gr(f)Gr(f). Isto permite determinar a fungdo de
transferéncia G (f) do shaping filter no TX e do matched filter no RX:

V Gr(HGr(f) = Gr(f) = VH(F) (4)

Substituindo (3) em (4) obtemos a fungdo de transferéncia Grrc(f) individual dos dois filtros root-raised-cosine (raiz do
cosseno levantado) que operam respectivamente como shaping filter no TX e como matched filter no RX (ver
https://en.wikipedia.org/wiki/Root-raised-cosine filter ):

\T, 0<|fl<(1—a)/2T
Ganc(H) = VA = G [1+cos ™ (1f1 - 52)], L <if|<be )
0, 11> L2
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O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

Aplicando a Transformada de Fourier Inversa em (5) obtemos a resposta ao impulso grrc(t) = FH{Grrc(f)} individual
dos dois filtros root-raised-cosine (raiz do cosseno levantado) que operam respectivamente como shaping filter no TX e

como matched filter no RX:

cos[(1+ o)t /T]+ Sin[(l&?/) ;T/T]

grre(®) = ——— (6)
T WT —(4ai/T)

A versdo discreta de (6), utilizada para gerar a resposta ao impulso grrc[n] de um filtro FIR root raised cosine com roll-off a.
e N coeficientes (lembre da disciplina de DSP: Os coeficientes de um filtro FIR representam a prépria resposta ao impulso

do filtro), é obtida fazendo t = nKl em (6) (ver slides 16 e 17 de https://www.fccdecastro.com.br/pdf/SCD1 Capl.pdf ) .

Adicionalmente é necessario atrasar a resposta discreta de (N —1)/2 amostras para torna-la uma resposta causal
realizavel, sendo n=10,1,---,N — 1 e sendo K, o oversampling factor do upsampler no modulador (nimero de amostras
por simbolo 1Q), resultando em:

N-1 N-1
n-— 1 ) n-—
(1l -«
cos| — (1 + o) | + “(—-sin — (1l - )
Jgrreln] _'n-Ks' — = 5 =
N -1
n —
2
1- 4.0

onde  sinc(u) = sin(u)/u
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O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

Exemplo 1: O diagrama abaixo mostra a etapa de modulacdo/demodulacdo de um sistema 16-QAM com frequéncia central
do canal de transmissao dada por fc [MHz].

upconverter | o g[n]

. cos(2 r{fcifs)e)
— 4K, » LPF +3‘Q
. 1000 1010@ "+ @ 0010 @ 0000
bit stream _, mapper shaping filters D/A —» TX
de entrada In M-QAM \ sin(2 7ztfe/f&)r) fs ,
q 1K > LPE g 10010 10110 *'1 @ 0011 ® 0001
Canal de . = =L FL < B
déwnconverter pps | | Iransmisséio K,= & -1 I
RX OAD — -0 match\d filters ~ mapper _ Stream 1100@ 11100 -+ @0110 @0100
fs ! sm(szcffs):p/ M-QAMO,de saida
—@—P LPF — K » (b) Constelacdo gerada no mapper M-QAM.

DDS: direct digital synthesizer Q
(a) Diagrama de blocos de um sistema M-QAM, M=16.

Figura 1: Etapa de modulacao de um sistema de comunicagao digital 16-QAM.

Cada simbolo 1Q tem uma duracdo T = 1/symbol rate, onde symbol rate = 16 MHz para este sistema. Os blocos “LPF” na
Figura 1(a) representam o shaping filter do TX e o matched filter do RX, e sao filtros FIR tipo root raised cosine (RRC) cuja
resposta ao impulso grrc[n] é dada pela equagdo (7) do slide 24 com os seguintes parametros: O filtro FIR é implementado
com N = 128 coeficientes, roll-off o =0.115 e fator de super amostragem (nimero de amostras por simbolo 1Q) K = 8.
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O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter
Pede-se:

(a) Determine a frequéncia de amostragem fs [MHz] do D/A.

(b) Plote a resposta ao impulso gRRC[n] do filtro RRC (root raised cosine) usado como shaping filter no TX e como matched
filter no RX.

(c) Salve as N =128 amostras de gRRC[n] em um vetor VRRC[n] e grave as amostras armazenadas no vetor em um
arquivo texto denominado “grrc.txt”. Abra “grrc.txt” com o aplicativo Bloco de Notas (notepad.exe) compare com o gréfico
de gRRC[n] e verifique a consisténcia numérica dos valores (nimero de amostras salvas no arquivo, indice da amostra do
valor maximo, valor maximo, valores minimos, etc ...).

(d) Determine a banda passante BWch (—3dB) minima necessaria no bloco “Canal de Transmissdao” da Figura 1(a) (canal
passband) p/ que o mesmo nao distor¢a o espectro do sinal U[n] com frequéncia central fc gerado na saida do TX.

(e) Considere que a entrada In do mapper e a saida Out do demapper no diagrama de blocos da Figura 1(a) no slide anterior
correspondem respectivamente a entrada e a saida de um canal de transmissao baseband, conforme mostra a figura
abaixo. Quando ndao ha multipercurso, a banda passante BWrc deste canal baseband é determinada pelo filtro raised-cosine
(RC) formado pelo filtro RRC do shaping filter no TX em série com o filtro RRC do matched filter no RX.

Suponha que o ruido gaussiano aditivo com SNR= 30dB no canal de transmissao passband seja aplicado na saida deste canal
de transmissao baseband conforme representado pelo “WGN generator” na figura abaixo (o que constitui uma suposicao
do pior caso, porque desconsidera a minimizacao do ruido efetuada pelo matched filter do RX). Considerando a referida
suposicdo, determine a capacidade de canal Cbb[Mbps] deste canal de transmissao baseband (ver slide 36 de
https://www.fccdecastro.com.br/pdf/SCD1 Capl.pdf) para a situacdo em que ndo ha multipercurso. Compare com a
capacidade de canal Cpb[Mbps] do canal passband cuja banda passante BWch foi determinada em (d). Os referidos canais
baseband e passband operam acima ou abaixo de suas respectivas capacidades de canal? Justifique analiticamente sua
resposta.

Dica: Para determinar a resposta ao impulso gRC[n] do filtro raised-
'“al BWrc Out cosine (RC) formado pelo filtro RRC do shaping filter no TX em série
com o filtro RRC do matched filter no RX, efetue gRC[n] = gRRC[n] *
gRRC[n]. Para efetuar a convolugdo gRRC[n]* gRRC[n] utilize o

WGN generator pseudocddigo no slide 55 do Apéndice C no Cap I.5.
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O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

Solucgao:
Para a solucdo deste exemplo vamos usar o script Mathcad Exemplol.xmcd disponivel em
https://www.fccdecastro.com.br/ZIP/SCD2 C1 E1S25.zip .
Do enunciado, um sistema TX-RX digital 16-QAM utiliza um filtro root raised cosine (RRC) como shaping filter no TX e como
matched filter no RX conforme especificado abaixo:
Ni= 128 a:= 0.115 —> Né onumero de coeficientes do filtro RRC e « é o rol-off do filtro.
SymbolRate := 16-MHz T ;= ——————— =0.063-ps —> T= Duragio de cada simbolo IQ
MV SymbolRate
Ks := 8 — Fator de superamostragem (= numero de amostras por intervalo de duragao T de cada simbolo 1Q).
SNR := 30 dB — Relacgao sinal-ruido no canal de transmissao.
Solugao:
(@) fs:= Ks-SymbolRate = 128-MHz = —> Frequéncia de amostragem do D/Ano TX e/ou A/D no RX.
(b) A expresséao analitica da resposta ao impulso gRRC|[n] de um filtro RRC discreto no tempo € dada pela equagéo (7) do slide 24
do Cap l.2:
i N-1 N-1 ]
n— n—
A co . (1 + )| + d-o -sing < (1 — @)
gRRC(n) := < > < > ni=0,1.N-1
T-Ks N-1 2
n-— T
1 - 4o
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O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

Plotando o pulso root raised cosine correspondente a resposta ao impulso gRRC[n] do filtro RRC especificado no enunciado:

0.15

©
0.1 ?
’ ©
0

éRRC(n) 0.05

-0.05
0 50 n 100 150

Note que a amplitude do pulso na saida do fitro RRC é dada pela amplitude do simbolo | (e/fou Q) que ele representa.
(c) Registrando em um vetor VRRC[n] os valores numéricos de gRRC[n] e salvando o vetor no arquivo "grrc.txt™:
VRRCn = gRRC(n)
WRITEPRN("grre.txt" ) :== VRRC
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Verificando a consisténcia numérica dos
valores salvos no arquivo grrc.txt:

O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

____________________________________________________________

T

_X—Y Trace

X-Value 63
| Y-Value  0.12804
Nl
p!
Tﬂ] Y2-Value

@ Track data points
1

Copy X

0.001355

/ 0.0008311

n=0

Copy Y

Copy Y2

Close

9.417e-005
-0.0007382
-0.001519
-0.002098
-0.002346
-0.002186
-0.001608
-0.0006764
0.0004724
0.00165
0.002645
0.003262
0.003352
0.00285
0.00179
0.0003087
-0.00137
-0.002966
-0.004189
-0.00479
-0.004603
-0.00359
-0.001851
0.0003775
0.002752
0.004872
0.006344
0.006853
0.006217
0.004439
0.001715
-0.001577
-0.004925
-0.007757
-0.009535
-0.009845

-0.00848
-0.005496
-0.001227
0.00374
0.008637
0.01262
0.0149
0.01487
0.01224
0.007099
-4.567e-005
-0.008287
-0.01641
-0.02304
-0.02679
-0.02649
-0.02131
-0.01094
0.004327
0.02361
0.0455
0.06818
0.08962
0.1078

n=63 ¢1211

0.128

_w 0128

0.1211
0.1078
0.08962
0.06818
0.0455
0.02361

0.004327
-0.01094
-0.02131
-0.02649
-0.02679

-0.02304
-0.01641
-0.008287
-4.567e-005
0.007099
0.01224
0.01487
0.0149
0.01262
0.008637
0.00374
-0.001227
-0.005496
-0.00848
-0.009845
-0.009535
-0.007757
-0.004925
-0.001577
0.001715
0.004439
0.006217
0.006853
0.006344
0.004872
0.002752
0.0003775
-0.001851
-0.00359
-0.004603
-0.00479
-0.004189
-0.002966
-0.00137
0.0003087
0.00179
0.00285
0.003352

0.003262
0.002645
0.00165
0.0004724

-0.0006764

-0.001608

-0.002186

-0.002346

-0.002098

-0.001519

-0.0007382
9.417e-005
0.0008311
0.001355

n=127
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O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

(d) Abanda passante passband minima necessaria no bloco "Canal de Transmissao" p/ que o mesmo nao altere o espectro do sinal
U[n] equivale a banda passante minima BWch necessaria no"Canal de Transmissao" p/ que o0 mesmo nao altere o espectro dos

pulsos root raised cosine que constituem o stream de simbolos |Q gerados na saida U[n] do TX.

BWch € determinada a partir da banda passante baseband BWbb obtida da curva de resposta em freqiiéncia H(e/) do shaping fiter

RRC no TX, sendo a faixa de variacao permissivel da freqiéncia digital 8 situada no intervalo 0<6<m, e que € correspondente no
dominio frequéncia f analogica ao intervalo 0<f<fs/2 (conforme disciplina de Sinais e Sistemas - ver slides 51 a 63 de

http://www fccdecastrocombr/pdf/SS aulh23a26 25062020.pdf ). Para obtermos o H(e/®) do fitro RRC & necessario aplicar a
Transformada Za respostaao impulso do filro RRC e fazerz=e®.

ATransformada Z para z=e/ de uma sequencia discreta h[n] com length (h) amostras € dada pela equag&o (1):

length(h)—1 |: ( ) 9)_ n} .
H(h,0) = h e 0:=0, ..
AD-0) Z n'\¢ 10000 B (1)
n=20
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O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

Aplicando a equacao (1) ao vetor VRRC obtido em (c) , determinando o mddulo e convertendo para dB obtemos a curva de resposta
em freqiiéncia H(e/®) do shaping fiter RRC no TX:

Resposta em frequencia em [dB] do filtro RRC

2
- 0.1 5
~22 \\
~43
~ 6.4
-85

~10.6
—12.7
~ 148
~16.9

20-log( |[H(VRRC,0)|) — 19

—21.1
~232
~253
~274
~295
~31.6
~337
~35.8
-37.9 f

" I

0 fs
2-v MHz
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O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

Utilizando a fungdo trace (right-click no grafico acima — left-click em trace — left-click no grafico acima -> posicionar ¢/ 0 mouse

ou ¢/ as setas horizontais do teclado o cruzamento das retas tracejadas em Y-Value =-2.99 dB — ler o valor de X-Value = 7.97
MHz) obtemos BWbb := 7.97MHz. Note que esta BWbb = 7.97-MHz € a BW minima em baseband necessaria p/ transmitir o pulso
RRC. Apd6s a heterodinagao cf a frequéncia fc do DDS do upconverter (vide Figura 1(a) no enunciado no slide 25 do Cap 1.2), 0
espectro dos pulsos RRC resultara centrado na frequéncia fc e apresentara duas bandas laterais nao idénticas (o que é
caracteristico da modulagdo QAM), definindo assim o sinal passband Uln]. Desta maneira, apos o upconverter, a BW passband
minima no canal de transmissao p/ transportar sem distorgao o sinal Uln] € BWch := 2BWbb = 15.94MHz

Resposta em frequencia em [dB] do filtro RRC

5
-01 P
-22
-43
-64
-85
=106
=127 :
—148 = . | X-Value  7.9744 Copy X
- 169 B 1 1
20-logl |[H(VRRC.#)|) — 190 : Y-Value  -2.9878 Copy Y

=211 :
I : Y2-Value Copy Y2

X-Y Trace X

3.4

75 3 — ! —~ J—
-253 v

:E;: E | | @ Track data points Close
-316

g

=22.l

S B

-379 -
— 40
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O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

(e) Para determinar a resposta ao impulso gRC[n] do filtro raised-cosine (RC) formado pelo fitro RRC do shaping filter no TX em

série com o filtro RRC do matched filter no RX é necessario efetuar gRC[n]J=gRRC[n]*gRRCIn]. Para efetuar a convolugéo
gRRC[n]*gRRCI[n] vamos utilizar o pseudocodigo no Apéndice C.

Efetuando gRC[n]=gRRC[n]*gRRCIn] :
gRC := Conv(VRRC, VRRC) (2)

Plotando a esposta ao impulso gRC[n] do filtro RC (raised-cosine) formado pelo fitro RRC (root raised cosine) do shaping fiter
no TX em série com o fitro RRC do matched fiter no RX:

n:= 0,1..length(gRC) — 1

0.15

0.1

SRCn 0.05

- 0.05

0 100 200 300

Sistemas de Comunicagao Digital Il Cap |.2 — matched filter do tipo root raised cosine Prof Fernando DeCastro 33



Aplicando a Transformada Z para z=e/® dada pela equaco (1) na sequencia discreta gRC[n] dada pela equagao (2), determinando

o modulo do resultado e convertendo para dB obtemos a curva de resposta em freqliéncia H(e/®) do fittro RC (raised-cosine) formado
pelo fitro RRC (root raised cosine) do shaping filter no TX em série com o filtro RRC do matched filter no RX:

0.5

— 4

-85

- 13

O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

Resposta em frequencia em [dB] do filtro RC

)

20-log( [H(gRC, 8)| )- 17.5

-22
—-26.5
- 31
-355
- 40

0 7 14 21 28 35 42 49 56 63 70

0 fs
2.t MHz
Sistemas de Comunicagao Digital Il Cap |.2 — matched filter do tipo root raised cosine Prof Fernando DeCastro 34



O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

Utiizando a fungao trace (right-click no grafico acima — left-click em trace — left-click no grafico acima — posicionar ¢/ o

mouse ou ¢/ as setas horizontais do teclado o cruzamento das retas tracejadas em Y-Value =-2.99 dB —» ler o valor de X-Value =
7.74 MHz) obtemos BWrc := 7.74MHz.

Resposta em frequencia em [dB] do filtro RC

| X-Y Trace

-13 - X-Value  7.744 Copy X
20'10’5{ |H(ERC-H) | 1175 E - Y-Value -2.9802 Copy Y k
-265 : 1 | |
: @ Track data points Close

-31 E —— y 4
-355 :

-4 .

"0 7 14 21 28 35 42 49 56 63 70
fs
2.« MHz
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O filtro root-raised-cosine como shaping filter & matched filter

Bitrate do sistema:

16-QAM— M := 16

|

n(M) _ 4

In(2)

SystemBitRate ;= SymbolRate-NumBitsPorSimbolo = 64-MHz [Mbps]

NumBitsPorSimbolo :=

Capacidade de canal Cbb[Mbps] do canal baseband cuja banda passante BWrc = 7.74 MHz foi determinada acima:

O fator 2 é necessario devido haver dois subcanais em paralelo: o subcanal | e o subcanal Q.
J SNR

Chb := ~BWrc-ln[l 10 J — 154.293-MHzMbps]

In(2)

Capacidade de canal Cpb[Mbps] do canal passband cuja banda passante BWch = 15.94 MHz foi determinada em (d):
SNR

I
Cpb := l(—z)-BWch-ln[l T ] ~ 158.878-MHz [Mbps]
n

Visto que SystemBitRate < Cbb entdo o canal baseband opera abaixo da sua capacidade de canal.

Visto que SystemBitRate < Cpb entdo o canal passband opera abaixo da sua capacidade de canal.

Sistemas de Comunicagao Digital Il Cap |.2 — matched filter do tipo root raised cosine Prof Fernando DeCastro 36



Sincronismo de Simbolo /y(t) = gr(t) * gr(t)

u(t) | Transmitting
— filter
Input GA(f)

data op,qning filter

L 9r® = F UG (P}

™

A figura (a) acima mostra o diagrama simplificado em baseband de um sistema 16-QAM em que
gr(t) e gr(t) representam a resposta ao impulso de um filtro FIR root-raised-cosine de 127
coeficientes, roll-off @ =0.15 e com K = 8 amostras por intervalo de simbolo T. N&o ha multipercurso
nem ruido no canal de transmissdo. O grafico em (b) mostra a significativa dispersdo de simbolos
resultante na saida y(kT) do downsampler quando o bloco symbol timing estimator (STE) em (a) esta
inoperante e quando o clock do hardware do RX resulta desalinhado do clock do hardware do TX de

Receivin A :
_«{L C';'}‘;el = filter e (’)" Sampler ﬂ E(él;a(l}Z)Cr = Detector [=—>-
G AN Outout
matched filter downsampler de-mapper U
(a) Noise g, (£) = F~1(Gp(}))
\ n(®) j \ i STE _ j
Canal RX \‘ T ( )

um atraso de T /8 no tempo, gerando BER néo nula na saida do de-mapper.

resposta ao impulso

do shaping filterdo TX —

recebida com

desalinhamento de tempo
na entrada do interpolador
do RX(ver proximo slide) ./

(c)

117

gr®) T T 9RO

matched filter no RX

9 ¢ ° °

N

via Loop Filter
aeb

resposta ao impulso do

1 X é controlado pelo
“. / Timing Error Estimator

. s@o obtidos das
.. amostras y1 e )2

. | e e R
. At R N o
L, AN \ 2 i
. dominio tem
sivalo T de duraqao/ desalinhamento no tempo entre \ amostrado ngoRx

de um simbolo IQ

os dominios de tempo amostrado do dominio tempo

TX e RX devido a diferenca entre os clocks. . etrado no TX

A figura em (c) mostra a causa da dispersdo dos
simbolos mostrada em (b), por inoperancia do bloco
STE. Em qualquer situacdo de operacédo pratica do
TX e RX, os clocks dos seus respectivos hardwares
nunca estardo em sincronismo (alinhados no
tempo), porque o oscilador a cristal do clock no
hardware do TX nunca ter4 a exata frequéncia do
oscilador a cristal do clock do RX devido a
diferenca de temperatura nos locais de operacéo do
TX e RX como também devido a prépria
imprecisdo intrinseca na frequéncia do cristal no
processo de fabricacdo. Em operacdo normal o
bloco STE ajusta o instante de amostragem do
sampler, de modo a compensar o desalinhamento
At entre g7(t) e gr(t), evitando assim o problema
da disperséo dos simbolos observada em (b).
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Sincronismo de Simbolo

Ocorre que a abordagem referida no slide anterior em que o bloco STE ajusta o instante de amostragem do sampler pode causar
inUmeros problemas de temporizagdo do hardware, em particular para sistemas implementados em l6gica programavel (FPGA).
Uma solucéo alternativa largamente adotada para minimizar, conforme discutido no slide anterior, 0 sempre presente problema de
o clock do hardware do RX estar desalinhado do clock do hardware do TX é efetuar um re-sampling através de um interpolador
antes do matched-filter de modo a realinhar as amostras entre g(t) e gr(t) sem alterar o intervalo de amostragem T do
sampler, conforme mostrado em (a). O desalinhamento At entre g (t) e gr(t) é mostrado em (b).

O bloco TEE mede o sinal y(kT) e determina o

sinal Matched ?&mb desalinhamento At entre as amostras de gr(t) e
— bido A/D Interpolador Fiter | —{ sampler > gr(t) através da funcédo de erro de Gardner e[k] =
(0) gr(®) V(KT)  (y[k — 2] — y[k]) - y[k — 1] (ver slides 39 a 41),

( ) sinal de controle
da varidvel x

y(t) = gr(t) * gr(t)

e| Timing Error
;‘_—:;g; [ Estimator —
Error (Gafdnef}TEE

sendo y[k] =y(kT), e onde e[k] ¢é o erro
instantédneo e na saida do TEE. Note que a funcéo
de erro de Gardner necessita 2 amostras de y(t) por
periodo de simbolo T para determinar uma amostra
e[k] do erro instantaneo.

O erro e[k] é filtrado pelo loop filter, que é basicamente

— .9 ey um integrador discreto no tempo (ver slide 42). Sendo
resposta ao impulso gT(t) v " g (t) . d | fil .
do shaping filter do TX .9R um integrador, o loop filter mantém constante a sua
recebida com . ‘ . respostaaoimpulsodo saida x imediatamente apés e[k] estabilizar em zero
desalinhamento de tempo (b) 1 "\ » 1. / matched filter no RX  (ver https://en.wikipedia.org/wiki/Integrator).
na entrada do interpolador ] 1 ‘ X é controlado pelo . . .
do RX \ koala . Note em (b) que a saida x do loop filter (ver slide 42)
\. / Timing Error Estimator | _ b do i lad A
T y via Loop Filter contrq a a reta y(x) =ax + o interpola or.
a= " Y=axtb ¢ o eob cada iteracdo k, y, = gr(x,) recebido é substituido
2 1 3 s |V SEomidsEGis . por gr(x) =y(x) =ax+b. Apés a k- ésima
b=y, —ax;. y(x, ; ~. amostras 1€ V2 amostra recebida, k >5000 ou mais, o loop converge,
I W L] 1 { et » i.e., e[k] » 0 e a saida x do loop filter estabiliza a
. At'x X1 Xo Xz A\ empo reta em  y(x,) =ax,+b recuperando a
g AY

A - -
Neruilc Tie duraqéo/ desalinhamento no tempo entre \ dominio tempo

de um simbolo IQ os dominios de tempo amostrado do

amostrado no RX
dominio tempo

TX e RX devido a diferenca entre 0s clocks. ,ostrado no TX

amostray(x,) = gr(x,)que substituiy, = gr(x,)e
que minimiza o desalinhamento At de gr(t) em
relagdo gg(t) e assim sincroniza os clocks.
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Timing Error Estimator (TEE) — funcao de erro de Gardner

1
. /g[t]\*\y (KT || efk] =|(yTk — 2] —|y[K]) - y[k + 1]
g; y(l}/ \\ elk] =|(-1—-1)-0=0

05 4 | clocks do TX e RX sincronizados

os / -

02
0.1 7 .y 1
*— =01 o e
o N /
: 2 \ /

03 k \ /

-04 ;
) |:> instante de amostragem do sample ]

By \ /

-0.7

-08
03 - Ny 2
-1 AV

0 001 002 003 004 005 006 007 008 00 01 011 012 013 014 015 016 017 018 019 02

_,
-
<
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Timing Error Estimator (TEE) — funcao de erro de Gardner
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Timing Error Estimator (TEE) — funcao de erro de Gardner
1
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Note que o TEE de Gardner falha se os pulsos adjacentes no tempo em y(t) tiverem sinais algébricos iguais. Mas isto ndo afeta a
convergéncia do loop, porque qualquer sistema digital contempla um scrambler na entrada do modulador (energy dispersal
scrambler - ver https://en.wikipedia.org/wiki/Scrambler ) que torna aleatdria e uniforme a distribuicdo dos simbolos IQ transmitidos p/
efeito de eficiéncia espectral. Isto faz ¢/ que apds um numero suficiente de amostras recebidas obtenha-se a condicdo de um
namero igual de pulsos positivos e negativos, ndo impedindo assim a convergéncia do loop apesar das falhas do TEE de Gardner.
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Loop filter — controlador PI (proporcional integrador)

K, € a constante de ganho que controla o phase (time) tracking

Ganho proporcional sinal de

controle da
O

variavel x
Integrador

Sinal de
erro e

K; é a constante de ganho que controla o frequency tracking

Na pratica K; e K, sdo ajustados experimentalmente objetivando: (1) minimizar o erro residual apo6s a convergéncia do loop,
(2) minimizar o tempo de convergéncia do loop e (3) minimizar eventual instabilidade (oscilacdo) do loop. Pode ser
necessario  acrescentar um  controlador PD para assegurar a  estabilidade do Jloop - ver
https://www.embarcados.com.br/controlador-pid-digital-parte-1/ e https://www.embarcados.com.br/controlador-pid-
digital-parte-2/ .

Ainda, no ambito da pratica, o interpolador linear implementado através da reta y = ax + b descrito nos slides 37 e 38 é
instrutivo sob o ponto de vista didatico mas nao é a melhor técnica de interpola¢ao para sincronismo de simbolo. Na
pratica, € usual utilizar técnicas de interpolacdao de maior custo computacional mas de melhor desempenho, como o
Interpolador Cubico de Farrow - ver Cap 11.6 “Interpolators” na  pagina 344 de
https://www.fccdecastro.com.br/pdf/PLLWC.pdf .
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Sincronismo de Portadora
DDS: direct digital synthesizer

bit stream DDS Consideremos um enlace wireless
d'e entrada cos(2 7(fc/s)n) | Ufn) k= £ 16QAM com f. = 300MHz, de modo
! 1 H( » LPF .é 3 SymbolRate que o comprimento da onda que se
! propaga no canal de transmissdo entre a
—p[TEpEl D/A —» X antena TX e a antena RX é 1 = ¢ /f. =
M-QAM Sin(Zﬂ(ftffS)ﬂ’)é fs i 1.0m, sendo ¢=3x10® m/s a
Q t+k » LPF : velocidade de propagacao da onda.
Cuiial da Vamos supor que a distancia entre a
s . gg'eam antena TX e a antena RX seja
: é £ =100.125 m.
i ms(szcffs)%l ----------------- s | desaida N -
£ » LPF — ¢k *Equa]lzador'-r i : Uma onda eletromagnética plana varia
RX § : : . sua fase de 360° ao se propagar ao longo
= A/D — P HQ —* de uma distancia correspondente a um
fs ¢sm(2:z(f£!;':)n) vk  Eenalicad __’ comprimento de onda A.
— + Equahzador;

Q

Expressando a distancia £ =100.125 m entre a antena TX e a antena RX em

termos do comprimento de onda A

fase da onda ao incidir na antena RX é ¢ = —360° =

temos que £ = 1004 + A/8. Portanto a

A/8 45°. Como a fase dos

simbolos 1Q demodulados no RX é a fase da sen0|de recebida na entrada do

A/D, entdo o offset de fase ¢ = 45°

da onda sera somado ao angulo de todos

os simbolos 1Q resultando que a constelacao dos simbolos IQ recebidos sera

girada de ¢ = 45° conforme mostra

o grafico ao lado.

Dado que ndo ha como prever a distancia £ entre TX e RX, é necessario
compensar a fase residual (phase offset) resultante da propagacao da onda ao

longo do canal de transmissao.

O sub-sistema responsavel por esta

compensacao do phase offset é denominado de sincronismo de portadora.

"-6-5-4-3-2-101 2 3 4 5 6
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Sincronismo de Portadora

DDS: direct digital synthesizer

bit stream .
d'e entrada ; cos(27r(fcffs):)é| Uifu) k=s flmt
0 e
i — 4k +» LPF a ’m
¥, mapper TX
R-QAM sin(Zﬂ(fcffs)n.)é
° 4k +» LFF
ey Canalde oo o :
DDS Transmissio gg,eam
cos(2 7z(fcis)n) | gt ey = de saida
+ LPF — +k ‘-Equahzadur‘-r :
: 4 B
RX9 & am — P LyQ i Mmapper _,
= 1, sin(2 7(fc/s)r) ; E’WM\
oo A AETEE ©

6
5

Se o RX estd em movimento relativo ao TX entdo a distancia £ entre TX e RX
varia com o transcorrer do tempo (situacdo de operacdo usual em telefonia 3
2

1

0

1

2

..‘..0.0..."
+

¥
»
*e

celular, por exemplo). Em consequéncia o offset de fase ¢ também variara
com o tempo t. O resultado é que os simbolos IQ recebidos giram com uma

. d -
velocidade angular w =d—(f , conforme mostra o grafico ao lado. Nesta

situacdo dindmica o sincronismo de portadora deve compensar ndo somente
o offset de fase ¢ da constelagao de simbolos IQ recebidos como também a

n . d . ’ 7 . s . * -
frequéncia w = d—i) de giro dos simbolos 1Q, caso contrario a BER na saida do -4 e 1TTIYTE e

de-mapper sera muito alta. —
T-6-5-4-3-2-10 1 2 3 4 5 6
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Sincronismo de Portadora

Uma técnica usual p/ compensar o offset de fase ¢ dos
do

dt
de giro dos simbolos IQ ¢é a ado¢dao de um PLL (phase

locked loop), conforme mostrado em (a), (b) e (c) - ver
https://en.wikipedia.org/wiki/Phase-locked loop e Cap
11.4 de https://www.fccdecastro.com.br/pdf/PLLWC.pdf.

simbolos IQ recebidos como também a frequéncia w =

A saida v; do phase detector em (b) é uma tensdo de erro

que é proporcional a diferenca de fase entre as entradas &

v, e v,'. vy é filtrada por um loop filter que é um
controlador PI (filtro RC em (c) ) com funcao similar ao
loop filter do sub-sistema de sincronismo de simbolo
descrito no slide 38. A saida v do loop filter controla a
frequéncia de um oscilador controlado por tensao (VCO —
voltage controlled oscillator) cuja saida v, é realimentada
ao phase detector através do divisor por N. Para N = 1,
apos o settling time do loop (que depende dos
parametros do loop filter), tanto a fase como a frequéncia
w, do sinal v, serdo idénticas a de v, , estabelecendo
assim o sincronismo de portadora entre TX e RX.

V], W]
O—>

vzl‘ mzv
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Sincronismo de Portadora
Exemplo 2: O diagrama abaixo mostra a etapa de demodula¢ao de um RX 16-QAM com deteccao por correlator analdgico.

g (0) = gT(t)cos(‘.?:rzfct)(t) I =|_2 ' I - )
Z | +3 |
, I 1000@ 1ploo T ©0010 @0000
t T
ragC()\ j ()dt ‘—(0——)- AD -———-:-———- ————:——— Q=+2
. Jo
» 1 —_— 1001@ 1p11® oo 0011 ® 0001
' AGC H Yaol) =g (Dsin(2nf 1) sampler De-mapper |—3 =3 : ol S B 2 : <
output — 1101e 1h11@ -4 eo11l 0101 I
‘5 j‘ ()d! ,HA-"D bitstream | :_________:____ Q=—2
0 Q -3
r(t)=AgT(t)cos(2nfct+6) 1100@® llllﬂ. <+ .OIIP ® 0100
_ Sample
ET(D - shaping filter response atr=T (b) Constelacdo adotada no de-
(a) Diagrama de blocos do demodulador 16-QAM. mapper do RX 16-QAM.

Figura 1: Etapa de demodula¢cao de um RX 16-QAM.

A taxa do bitstream na saida do de-mapper é 40 Mbps e a frequéncia da portadora é f. = 430MHz. Cada simbolo IQ tem
uma duragdo T = 1/symbol rate, onde symbol rate é a taxa de simbolos IQ na entrada do de-mapper.

O sistema de sincronismo de simbolo (slides 37 e 38) deste RX é tal que o sampler na Figura 1(a) amostra o sinal na saida
dos integradores no instante t = T correspondente ao ponto de amplitude maxima do sinal, amostragem que é efetuada
em sincronismo no tempo com o clock do TX. A amostragem no instante t =T minimiza o ruido e maximiza o sinal,
maximizando a SNR na entrada do de-mapper, e, portanto, minimiza a BER (bit error rate) em sua saida.

O bloco AGC (automatic gain control) ajusta a amplitude do sinal 7,4.(t) recebido de modo que a magnitude (=modulo) dos
simbolos IQ na entrada de-mapper sejam coerentes com as regides de decisao (quadrados delimitados pelas linhas
tracejadas em azul) da constelacdao de referéncia mostrada na Figura 1(b). Especificamente, o AGC ajusta a amplitude do
sinal 1,4c(t) de modo que o maior valor de amplitude de 7,4.(t) corresponda a magnitude J(£3)2 + (+3)2 = 4.243 dos
simbolos IQ nos 4 cantos da constelacdo de referéncia mostrada na Figura 1(b).

Sistemas de Comunicagao Digital Il Cap |.3 — Sincronismo de simbolo e portadora Prof Fernando DeCastro 46



Sincronismo de Portadora
Pede-se:

(a) Determine a frequéncia de amostragem f, do A/D e o intervalo T entre as amostras na saida do sampler na Figura 1(a).
(b) Determine o symbol rate deste sistema.

(c) Assuma que o sistema de sincronismo de portadora esteja inoperante em razao de defeito em um componente mas
que o AGC e o sistema de sincronismo de simbolo estejam ativos e operando corretamente. Nesta situacao operacional, a
amplitude dos simbolos IQ recebidos é coerente com as regides de decisao do de-mapper mostradas em azul na Figura
1(b) mas a fase residual ¢ ndo é compensada no sinal recebido r(t) = Ag;(t) cos(2nf.t + 6 + ¢). Sabe-se que as
coordenadas geograficas nas quais estao localizados o TX e o RX sdo tais que eles encontram-se distantes entre si de [ =
0.25 Km, nao estando TX e RX em movimento relativo um ao outro nem tampouco havendo multipercurso no cenario de
operacado. Determine para esta situagdo operacional qual palavra binaria resulta na saida do de-mapper do RX caso o TX
transmita a palavra bindria 0001. Considere ¢ = 2.99792458 x 108m/s a velocidade de propagacdo da onda EM que
transporta os pulsos passband do shaping filter através do canal de transmissao no enlace entre TX ao RX.

(d) Assuma as mesmas condi¢Ges operacionais do item (c), exceto que o RX move-se com uma velocidade v=90Km/h em
relagdo ao TX. Nesta situagdo r(t) = Agr(t) cos(2nf,.t + 6 + @) é tal que f,- # f, devido ao efeito Doppler ocasionado
pelo movimento relativo entre TX e RX sob velocidade v. O efeito Doppler em um canal sem multipercurso (i.e, em um
canal AWGN) apenas faz o conjunto de simbolos IQ recebidos girar com uma velocidade angular wp = andoppler sobre

o mapa da constelagdo de referéncia mostrado na Figura 1(b), sendo fy, .. = vf/c. Determine o quanto gira (em graus) por
acao do efeito Doppler cada novo simbolo IQ recebido em relacdao ao simbolo recebido em instante imediatamente
anterior.

(e) A partir do resultado em (d) determine quantos simbolos |Q precisam ser recebidos para que o desvio Doppler gire de
45° a constelacao dos simbolos |Q recebidos em relacdo a constelacdo de referéncia.

(f) A partir do resultado em (e) determine quanto tempo transcorre para que o desvio Doppler gire de 45° a constelagao
dos simbolos |Q recebidos em relacao a constelacao de referéncia.
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5 Sincronismo de Portadora
Solucgao:

Para a solucdo deste exemplo vamos usar o script Mathcad Exemplo2.xmcd disponivel em
https://www.fccdecastro.com.br/ZIP/SCD2 C1 E2S546.zip .

(a) Do enunciado, a taxa do bitstream na saida do de-mapper € bitrate := 40MHz [Mbps] e da Figura 1(b) do
enunciado temos que o nimero de bits pos simbolo IQ € NBitsPerSymbol := 4,

P bitrat
Dai:  SymbolRate := —— ki = 10-MHz
NBitsPerSymbol

Uma vez que o correlator € analogico, 0 A/D que segue o correlator na Figura 1(a) digitaliza uma amostra por
simbolo Q. Dai:

1 =0.1-us —>duracdode

fs ;= SymbolRate = 10-MHz —frequéncia de amostragem doAD  Ts:= ————
SymbolRate ,
um simbolo IQ

(b) Vide item (a).

(¢) Do enunciado, a palavra binaria Btx , transmitida é Btx, = "0001". ¢—

Por inspe¢do visual da Figura 1(b) do enunciado, a palavra bindria Btx, = "0001" resulta nosimbolo Stx, = (3 + 1)
na saida do mapper do TX.

Se o sincronismo de portadora do RX estivesse operacional, o simbolo transmitido Stx, = (3 + i) pelo TX resultaria
na palavra binaria Brx, = "0001" na saida do de-mapper do RX, palavra binaria recebida no RX que corresponde a

palavra Btx, = "0001" originalmente transmitida pelo TX - vide Figura 1(b) do enunciado.
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Sincronismo de Portadora

No entanto, do enunciado, o sincronismo de portadora do RX esta inoperante. Portanto, 0 dngulo ¢ residual (que é
uma fungao da distancia entre TX e RX ) ndo sera compensado e os simbolos recebidos estardo todos girados de ¢ em
relagdo aos simbolos da constelagdo de referéncia mostrada na Figura 1(b). Determinando o valor do angulo residual ¢:

Do enunciado: L;=025km—> distancia entre TX e RX fc := 430-MHz — frequéncia da onda EM portadora

= < 0.697m —> comprimento de onda da onda EM portadora de frequiéncia fc
C

L
Num := ; =358.581 — N := floor(NumX) =358 —> NumA é um numero em ponto flutuante que expressa quantos

comprimentos de onda A separam TX e RX um do outro. N=floor(NumA) expressa quantos comprimentos de onda inteiros
separam TX e RX um do outro. Nota: Aonda EM exibe variacéo de fase de 21N [rad] ao se propagar um numero N inteiro de
comprimentos de onda A ao longo do percurso de propagacao.

FracX := NumX — floor(NumX) — Frack = 0.581 — fracdo decimal de A que, se somado ao numero inteiro de A's que
separam TX e RX resulta na distancia exata entre TX e RX, distancia expressa em comprimentos de onda.

Dai, ¢ := Frach-22w — ¢ =209.305deg . Assim, o simbolo IQ Stx, transmitido sofre uma rotagdo de fase

¢ =209.305deg em relagdo ao seu valor original, causado pelo giro de fase ¢ da onda EM no percurso
entre TX e RX, o que resulta um simbolo IQ Srx, recebido na entrada do de-mapper do RX dado por:

Srx,, = StxO-eJ'¢ = (-2.127 - 2.34i)

E, por inspe¢éo visual da Figura 1(b) do enunciado, o valor IQ Srx; = (-2.127 - 2.34i) resulta na palavra

binaria Brx, = "1100" na saida do de-mapper , ¢ que ndo corresponde a palavra Btx) = "0001" originalmente

transmitida. Portanto, o fato de o sincronismo de portadora estar inoperante causou a palavra binaria
transmitida Btx, = "0001" ser recebida como Brxy = "1100" , 0 que constitui um erro do demodulador.
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Sincronismo de Portadora

(d) Nesta situagdo em que 0 RX move-se a uma velocidade v em relagdo ao TX temos:
1(t) = A-gT(t)-cos(2-m-fr-t + 0 + P) onde fr = fc + fdoppler
vi= 90-kph <—

fdoppler := fc-z = 35.858-Hz
c

O oscilador local do mixer - mixer é¢ o bloco '®' na Figura 1(a) - opera em fc e a frequéncia central do sinal r(t)
recebido ¢ fr=fc+Hdoppler. Portanto o mixer da Figura 1(a) ndo converte integralmente o sinal r(t) para banda-base,
permanecendo uma componente residual de frequéncia equivalente a fdoppler. Desta maneira, se Stx(n) € a sequéncia
de simbolos originalmente transmitidos pelo TX, a sequéncia de simbolos correspondentes Srx(n) resultante na entrada
do de-mapper do RX ¢ dada nesta situacao por:

fdoppler

ej -2-m-fdoppler-n-Ts SymbolRate

Srx(n) = Stx(n)- ou Srx(n) = Stx(n)-e
Portanto, o conjunto de simbolos IQ recebidos Srx gira com uma velocidade angular @D [rad/s] sobre o mapa da constelagdo
de referéncia mostrado na Figura 1(b), sendo @D dada por:

rad

wD = 2-w-fdoppler = 225.303.-—
S

Dai, cada novo simbolo IQ recebido gira em relag@o ao simbolo IQ recebido no instante imediatamente anterior de um
valor dado por:

GiroAngularPorIntervaloDeSimbolo := Ts-wD = 22.53 x 10 6-rad

-3
GiroAngularPorIntervaloDeSimbolo = 1.291 x 10 -

(o]
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Sincronismo de Portadora

(e) O nimero Nsr de simbolos IQ que precisam ser recebidos para que a constelagdo dos simbolos IQ recebidos gire 45° em
relacdo a constelagdo de referéncia ¢ dado por:
45°

Nsr := - = 34859.588
GiroAngularPorIntervaloDeSimbolo

(f) O tempo Tsr que transcorre para que a constelagao dos simbolos IQ recebidos gire 45° em rela¢do a constelagdo
de referéncia € dado por:

Tsr:= Nsr-Ts = 3.486-ms
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Simuladores 16—-QAM

Dois simuladores de um sistema TX-RX 16-QAM, um com filtro Gaussiano e outro com filtro Root Raised Cosine,
implementados em scripts MathCad, encontram-se disponiveis no link abaixo:

http://www.fccdecastro.com.br/ZIP/Simulador16-QAM.zip.

E instrutivo executar estes scripts, comparando o desempenho do sistema com filtro Gaussiano com o desempenho do
sistema com filtro Root Raised Cosine, alterar os parametros e interpretar os resultados graficos.

Ambos scripts possibilitam avaliar o espectro do sinal transmitido e recebido, a degradag¢dao da constelagao de simbolos IQ
recebidos em consequéncia do ruido gaussiano aditivo e do multipercurso no canal de transmissao, a degradacdo da
constelagdo de simbolos 1Q recebidos em consequéncia da assincronia de simbolo e em consequéncia da assincronia de
portadora. Note que estes scripts ndao implementam o processo de sincronismo de simbolo como também nao
implementam o processo de sincronismo de portadora — eles apenas demonstram o efeito do problema de assincronia de
simbolo e de assincronia de portadora.
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Apéndice A:

Operation

Formula

Rectangular to Polar
Conversion

Z=x+jy =re’®

where r =+x2 +y% and @ =arctan(y/x)

Polar to Rectangular
Conversion

z=re’ =r[cos(8)+ jsin(@)] = x+jy
where r =cos(8)and y =rsin(#)

Add: z3 =2;+ 2z,

X1+ X9 ) +j(y1+y2)

Subtract: z3 =2, -2z,

(X1 =x3) +j(y1 -y2)

Multiply: 23 = 22

(XiXa = Viya )+ j(ays + i %)

(polar form) nrellf+e)
Divide: z; =z;/z (X% =Wy )= (X%¥ —V1%)
L Iy =412y 5
X3 V32
(polar form) N gite-6)
i
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Apéndice B:

Sejamu = 2ntf t e v = 2mf,t. Valem as seguintes relagdes (relationships) trigonométricas:

Relationship

Relationship

sinu =cos(u —m/2)

cos u=sin( u+r/2)

cos(—u) =cos u

sin(—u) = —sin(u)

2

sinuw+costu =1

cos 2u = (1+cos2u )

: i
sinu =(1-cos2 u)

cos| v £ v)=cosucos vEsInNUSsIn v

sin{v £v) =sin ucos v cosusiny

COS UCDS V = ;[BDEI: u—v)+ cos(u+vl]

sin Wsin v = %[nus{u —v) +cos(u +v) ]

SiNUCos Vv =% [sin(z —v) +sin(u +u]V

T =
COS U = E[ﬂl‘“+45|' ‘“’]

NN ATy

eM = cosu +jsinu

~ /

S heterodinacao /
das frequéncias f; e f,
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Conwi{X.Y) =

retum F

Z o <Zo+ (XY

MNx
Z < Z + Z
m=10

Z<Z+ Y (XY

Apéndice C:

Nx « length{X) — 1
Ny «— length(Y) — 1
for n=0.(Nx + Ny)

X[n] e y[n], definida por z[n]

Z_ « 00
hil
if Wx = Ny
Zo<Zo+ Y (XY ) FasNy
n
Z < Z + Z (X, Y,_.) if (n>Ny)(n<Nx)
m= n—Ny
MNx
Z < Z + Z (X, Y, ) ¥ (n>N)[n< (Nx+ Ny)]
m=n—MNy
othersisze
:| if n=Nx

1m0

X nm:' if {n:> Nx)-{n= Ny)

X ﬂ—m-:' if (n> Ny)-[n=(Ni+ Ny)]

m=n—MNy

Pseudocadigo para determinacdo da sequéncia z[n] que resulta
da convolucéo discreta no dominio tempo entre as sequéncias

= Conv(x[n],y[n]) = x[n]xy[n].
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	Slide 1: Introdução, matched filter do tipo root raised cosine, sincronismo de símbolo e portadora, simuladores 16-QAM.
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