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Design of a Fully-Digital BPSK Demodulator
Integrated into a TT&C Satellite Transponder

A. M. P. de Lucena, A. S. da Silva, D. D. Viot, A. M. Ambrosio

Abstract—One challenge in satellite development concerns to
the performance of the communication link and the adopted
technology. In this paper, we present the design of a fully-digital
BPSK demodulator that is part of a satellite on-board telemetry,
tracking and command transponder. The calculations for the
determination of several project parameters, the block diagrams
and equations of all the functional modules compounding the
demodulator are described. The architecture of the demodulator
and of some functional modules differs from similar solutions
found in the literature. The performance of the proposed
demodulator was evaluated by mathematical analysis and
computational simulation. Some of such analyzes are original as
well as some statistical characterizations of the signals that were
done via simulation. In addition, we evaluated the system bit
error rate, under various operating conditions, and the variance
of the parameters estimated by the carrier and the symbol
synchronizers. The results demonstrated that the proposed
solution complies with the requirements of the project. In the
worst case of operation, the system performance is only 0.3 dB
below the theoretical limit, for the condition when the bit error
rate is equal to 105,

Index Terms—BPSK Demodulator,
transponder, Satellite communications.

Telecommand, TT&C

I. INTRODUCAO

subsistema de telecomunicagdes de servigo da maioria

dos satélites tem como objetivo desempenhar as fungdes
de telemetria, rastreamento e telecomando que sdo vitais para
qualquer missdo [1]. As informagdes de telemetria sdo geradas
pelos equipamentos de bordo, transmitidas ao solo pelo enlace
de descida e indicam o estado de funcionamento da
instrumentagdo embarcada. O rastreamento ¢ feito com sinais
enviados pela estagdo de controle ao satélite, que por sua vez
os retransmite de volta no enlace de descida, e visa a
determinacdo da posi¢do e da velocidade do satélite. A estacdo
de controle no solo também transmite pelo enlace de subida os
sinais de telecomando cuja finalidade é o controle do satélite.

O principal equipamento de bordo do subsistema de
telecomunicagdes de servigo € o transponder TT&C (do inglés,
Telemetry, Tracking and Command) que transmite os sinais de
telemetria pelo enlace de descida, recebe e retransmite os
sinais de rastreamento, originados e destinados a estagdo de
controle no solo, além de receber e demodular os sinais de
telecomando oriundos do enlace de subida [2]. Os avangos nas
técnicas de processamento digital de sinais e microeletronica,
aliados a demanda por solucdes mais flexiveis para a
instrumentagdo de satélites, tém motivado o desenvolvimento
de uma nova geragdo de transponders TT&C [3]-[6].

O Instituto Nacional de Pesquisas Espaciais (INPE) esta
desenvolvendo um novo transponder TT&C na banda S, que
segue as recomendacdes do Consultative Commitee for Space
Data System (CCSDS) [7], para telecomando e telemetria, e
utiliza o padrdo de tons da European Space Agency (ESA)

[1,8], para rastreamento. Esse projeto emprega uma plataforma
digital em FPGA (do inglés, Field Programable Gate Array)
para implementagdo de todos os estagios de recepgdo
posteriores a conversdo de frequéncia intermediaria (FI).

Este artigo apresenta o projeto do demodulador BPSK (do
inglés, Binary Phase Shift Keying) completamente digital, a
ser implementado em FPGA, para demodulag@o dos sinais de
telecomando, sendo parte do novo transponder TT&C do
INPE. A arquitetura adotada, compativel com o conceito SDR
(do inglés, Software Defined Radio), faz a demodulagido
coerente do sinal BPSK a partir do sinal resultante da
demodulagdo PM (do inglés, Phase Modulation) da portadora
ascendente, que além da subportadora modulada de
telecomando contém os tons de rastreamento. Esses tons de
rastreamento sdo interféncias para o sinal BPSK e tem impacto
no projeto do demodulador. A solugdo proposta apresenta
desempenho proximo do limite tedrico da demodulagdo BPSK
em canal AWGN (do inglés, Additive White Gaussian Noise)
mesmo com a presenca dos tons interferentes.

Os demoduladores BPSK da primeira geragdo de
transponders TT&C do INPE foram implementados com
circuitos eletronicos analogicos e digitais dos anos oitenta, tém
pouca flexibilidade e apresentam desempenho em termos de
taxa de erro de bits cerca de 2 dB inferior a presente solugéo.

No sistema proposto, a arquitetura em termos de blocos
funcionais e as técnicas utilizadas para recuperagdo de
portadora e sincronismo de simbolo sdo bem diferentes
daquelas apresentadas em projetos de demoduladores PSK
(baseados em SDR) encontrados na literatura [9]-[16].
Portanto, as principais contribui¢des desse artigo sio uma nova
arquitetura funcional de demodulador BPSK e as novas
técnicas em processamento discreto para recuperagdo de
portadora e para sincronismo de simbolo.

A nova arquitetura funcional do demodulador é decorrente
da necessidade de mitigar a interferéncia dos tons de
localizagdo e da paralelizagdo das operagdes de sincronismo.
Nesse projeto, as operacdes de recuperacdo de portadora e
sincronizacdo de simbolo sdo executadas em paralelo, para
reduzir o tempo de aquisicdo do demodulador, no lugar de
serem serializadas, como ¢é usual [11]-[13]. Por consequéncia,
os blocos de recuperagdo de portadora e de sincronizacdo de
simbolos atuam sob os sinais de banda-passante, com taxa de
amostragem bem maior do que a taxa de simbolo, também
resultando em novas estruturas para esses blocos.

O sincronizador de simbolos escolhido ¢ completamente
diferenciado das estruturas de sincronizadores consagradas na
literatura para processamento discreto, tais como Gardner,
Early-late ou Quadratico [17]-[19]. O modulo utilizado
implementa uma versdo discreta do sincronizador atraso-
multiplicagdo proposto em [20] para sinais analdgicos.
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Por outro lado, o recuperador de portadora também
representa uma novidade se comparado com as técnicas de
sincronismo de fase, em processamento discreto, ja existentes
para modulacdo BPSK [18], [21]. A solugdo apresentada
resulta da discretizagdo e modificagdo da squaring loop [22],
[23], que é uma malha classica para recuperagdo de portadora
com sinais continuos.

O trabalho esta organizado como se segue: na Secgao II, o
projeto e o funcionamento do demodulador sdo apresentados
em diagramas de blocos e equagdes. Algumas analises
matematicas necessarias para o desenvolvimento do projeto e
avaliagdo de desempenho sdo também mostradas nessa secgao.
Os resultados das simulagdes computacionais para verificagdo
do desempenho do sistema sio mostrados e discutidos na
Seccdo III. Na Secgdo IV, conclui-se o artigo.

II. DESCRICAO DO DEMODULADOR

A. Modelo do Sinal Recebido

A portadora ascendente modulada em PM pelo sinal de
telecomando e pelos dois tons cossenoidais para rastreamento
[2] é recebida pelo transponder. A versdo discreta do sinal
resultante da demodulagdo PM ¢é entregue ao demodulador
BPSK ¢ pode ser expressa por

r[n] = A.[n] cos(w.n+6.[n))
+ A, cos(wy,n+6,,[n])
+ Ay cos(wyn+0y[n]) + win), (M

em que, a primeira parcela de (1) corresponde a subportadora
de telecomando com modulagdo BPSK, a segunda parcela é o
tom de rastreamento de menor frequéncia (tom menor) e a
terceira parcela representa o tom de rastreamento de
frequéncia mais elevada (tom maior). O pulso formatador da
modulagcdo BPSK ¢ retangular, conforme a recomendagio do
CCSDS [7]. Os indices de modulagio PM na portadora
ascendente sio I. = 1,175 rad para a subportadora de
telecomando, I,,, = 0,273 rad para o tom menor, ¢ I, = 0,708
rad para o tom maior. A parcela w[n] indica o ruido
decorrente da discretizagdo do ruido analdgico e Gaussiano
presente na saida do demodulador PM. O espectro do ruido
analogico ¢ plano (densidade N,/2) e tem a largura de banda
igual a f;/2 = 1/2T; = 128 kHz, sendo f; e T, a frequéncia e
o periodo de amostragem, respectivamente. Portanto, as
amostras desse ruido, dado as caracteristicas espectrais,
quando tomadas em intervalos de tempo iguais a T;, sdo
independentes [22]. Por consequéncia, o ruido discreto w[n],
derivado do ruido analdgico, ¢ modelado como Gaussiano e
branco com média nula e varidncia N,/2T,. As variaveis w,,
w, € wy sdo, respectivamente, as frequéncias discretas
correspondentes a f, = 8 kHz, a frequéncia da subportadora de
telecomando; f,,, = 16 kHz, 16,032 kHz, 16,16 kHz, 16,8 kHz
ou 20 kHz, as possiveis frequéncias do tom menor; e f, =
100 kHz, a frequéncia do tom maior. Os sinais 6,[n], 6,,[n] e
6y [n] indicam os offsets de fase presentes na subportadora de
comando, no tom menor € no tom maior, respectivamente, e
eventualmente algum offset de frequéncia. As amplitudes dos
tons menor e maior sdo A4,, e Ay, respectivamente. O sinal de
banda-basica associado a subportadora de telecomando ¢ dado
por
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Acln] = E > alkIPln — kN, = N, &

k=—w

em que E, ¢é a energia de bit recebido, T = 0,0005 s ¢ a
duragio de bit, a[k] € {1,—1} é o simbolo BPSK transmitido
no k-ésimo periodo, P[n] é um pulso retangular discreto de
energia unitaria e duragdo N = T /T, e N, representa o atraso
de simbolo. O bit transmitido no instante k é representado por
b[k] € {1,0}, enquanto a modulagdo BPSK mapeia b[k] =1
emalk] =1eb[k] =0emalk] = —1.

B.  Arquitetura Funcional

O diagrama de blocos funcional do demodulador
desenvolvido esta mostrado na Fig. 1 [24]. Inicialmente, o
sinal r[n] recebido é decimado pelo conjunto filtro passa-
baixa e compressor (M = 4) para reduzir a frequéncia de
amostragem para fp = f;/4 = 64 kHz. O filtro passa-baixa
(FPB) do decimador tem uma largura de banda de B, = /4,
equivalente a frequéncia analdgica de 32 kHz. Portanto, o tom
maior de rastreio € eliminado, mas a largura de banda do FPB
¢ suficiente para que o sinal resultante 71,[m] contenha a
subportadora de telecomando praticamente sem distorgao.

O filtro passa-faixa (FPF;), centrado na frequéncia digital
de n/4 (8 kHz) e com largura de banda de B, = n/8 (4 kHz),
isola a subportadora de telecomando do tom menor ¢ também
promove a redu¢io do ruido Gaussiano presente em 15, [m]. O
sinal na saida desse filtro, representado por rx[m], é utilizado
pelos modulos recuperador de portadora e sincronizador de
simbolo.

O recuperador de subportadora faz uma estimativa dos
offsets de frequéncia e de fase da subportadora de TC, presente
no sinal rz[m], e gera uma réplica da subportadora recebida,
indicada na Fig. 1 por s[m].

Também processando o sinal rz[m], o sincronizador de
simbolo, funcionando paralelamente ao recuperador de
portadora, gera um sinal de clock (nesse caso uma onda
quadrada) que esta sincronizado com o inicio e término dos
simbolos e é denotado por c[m].

O multiplicador indicado na Fig. 1 funcionalmente
implementa o conversor para banda-basica. Ele recebe a
subportadora s[m] que é multiplicada por rp[m] para efetuar a
conversdo para banda-basica do sinal de telecomando. Como
sera detalhado mais adiante, o sinal 7, [m], resultante dessa
multiplicagdo, contém, além do sinal de telecomando de
banda-basica, versdes em banda-passante da subportadora TC
e do tom menor.

O modulo detector de bit recebe os sinais 7,[m] € o clock
c[m] e, a partir desses sinais, gera uma sequéncia de
estimativas dos bits transmitidos, denotada por b[k].
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Fig. 1. Diagrama de blocos funcional do demodulador BPSK.

A Fig. 2. ilustra o espectro de alguns sinais em varios
estagios do demodulador na condigéo em que E, /N, = 16 dB.
O espectro do sinal de entrada r[n], contendo a subportadora
de telecomando com modulagcdo BPSK (centrada em 8 kHz),
mais os tons maior (100 kHz) ¢ menor (16,8 kHz) e também a
parcela de ruido, esta representado na Fig. 2 (a). Na Fig. 2 (b),
observa-se o espectro de 1p,[m] onde fica evidente a
eliminag¢do do tom maior pelo decimador. O espectro do sinal
1,[m], apds a converséo para a banda-bésica, estd mostrado na
Fig. 2 (c). A Fig. 2 (d) apresenta o espectro da versdo bipolar
do sinal detectado b[k].

a b
20| @ 0 (b)
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210 2]
~— ~ 0
R R
0
-10
0 32 64 9 128 0 8 16 24 32
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d
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Jf(kHz) f(kHz)

Fig. 2. Espectros de alguns sinais do demodulador.

C. Decimador

O decimador reduz a frequéncia da amostragem para f;, =
64 kHz e também elimina o tom maior de rastreamento,
presente no sinal r[n]. Na implementagio do decimador,
adotou-se um filtro Butterworth passa-baixa de oitava ordem,
largura de banda B; =m/4 e ganho unitirio na banda
passante. A aproximagdo de Butterworth confere maxima
planura e fase quase linear (na banda de interesse) ao filtro
passa-baixa. Nesse caso, a distor¢do provocada por ele no sinal
de telecomando ¢ praticamente desprezivel. Por outro lado,
usando um filtro de ordem oito, a atenuacdo do tom maior
(100 kHz) sera superior a 100 dB.

O sinal 1, [m] na saida do decimador pode ser descrito
como:

1p[m] = Ap[m] cos(w,m+6.[m])

+ A, cos(wy,m+6,,[m]) + z[m], 3)

em que,
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Ay[m] = jﬁ Z alk]Py[m — kN, — M.], )

k=—

sendo Pp[m] derivado do pulso P[n] pela decimagio, tendo
duragdo N, = N;/4 e energia igual a 1/4; M, representa o
atraso de simbolo. A parcela de ruido z[m] corresponde ao
resultado da decimagdo do ruido w[n] por um fator de 4.
Portanto, z[m] € um processo Gaussiano branco com média
nula e variancia N, /8Ty.

D. Filtro Passa-faixa

Optou-se por um filtro de Butterworth de décima segunda
ordem, frequéncia central de m/4 (8 kHz), com largura de
banda de B, =m/8 (4 kHz) e ganho unitario na banda
passante. A escolha de um filtro de ordem doze foi motivada
pela necessidade de reduzir tanto quanto possivel a poténcia de
ruido entregue aos moédulos seguintes.

Na saida do FPF, tem-se o sinal r[m] expresso por:

re[m] = Ag[m] cos(wem+6,[m]) + z¢[m], )

em que,

A [m] = / 2 alk]Ps[m — kN, — M,], ©6)
k=—c0

sendo Pr[m] = P,[m] * g,[m] a convolugdo, indicada pelo
asterisco, do pulso Pp[m] com a resposta impulsiva do filtro
passa-baixa equivalente do FPF;, denotada por g, [m]. O ruido
na saida do filtro é z;[m] resultante da passagem de z[m] pelo
filtro. Portanto, a densidade espectral de poténcia de zg[m] é
dada por:

. . . N .
Sze(€1?) = $,(e/9)|Gp (/) = - Gp ()%, (7
2T,

em que S,(e/") ¢ a densidade espectral de poténcia de z[m],
Gp(e™) corresponde a resposta em frequéncia do filtro passa-
faixa e T, = 1/f,. Como o FPF; segue a aproximagdo de
Butterworth com ordem N = 12, sua banda equivalente de
ruido € igual a [25]

B,

Portanto, a densidade espectral de poténcia de z[m] pode ser
aproximada por:

SZF(ejw)
_ {NO/ZTD, 3n1/16 < |w| < 57/16, 9)
10, 0<|w|l < 37/16 ou 57/16 < |w| < .

Da Equagdo (6), fica evidente que o FPF; distorce o pulso
formatador da subportadora de telecomando. O pulso original
Pp[m], um pulso retangular, foi modificado pela filtragem,
criando-se um novo pulso Pg[m] = Pp[m] * g,[m]. Como o
FPF; ¢ limitado em banda com B, = /8 (4 kHz), apenas o
primeiro 16bulo do espectro de Pr[m] passa pelo filtro sem
atenuagao. Note que o espectro de um pulso retangular é dado
por uma fungio do tipo sinc?(x) [22] com infinitos l6bulos
espectrais. Todos os demais 16bulos, exceto o primeiro, com
largura /4, sdo eliminados, provocando perda de poténcia e
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interferéncia intersimbolica. Por esta razdo, o sinal filtrado
1z[m] ndo ¢ utilizado para detec¢do dos dados. Por outro lado,
rr[m] é mais adequado para as etapas de recuperagio de
sincronismo de subportadora e simbolo do que 1, [m], porque,
como indicado em (9), a poténcia de sua parcela de ruido foi
fortemante reduzida pela filtragem.

E. Recuperador de Subportadora

O diagrama de blocos do modulo recuperador de portadora
esta representado na Fig. 3. A arquitetura adotada implementa
uma versdo discreta da malha classica para sincronizagdo de
portadora BPSK denominada squaring loop [22], [23]. O sinal
17[m] passa pela ndo-linearidade (NL) valor absoluto, |x|, de
modo a produzir uma raia espectral no dobro da frequéncia da
subportadora recebida, a qual é posteriormente extraida e
dividida por dois. O filtro passa-faixa (FPF,) tem a fungéo de
atenuar as demais harmonicas geradas pela ndo-linearidade, de
tal modo que o sinal d[m], na sua saida, praticamente sé
contém a segunda harmoénica da frequéncia da portadora
adicionada a uma parcela de ruido. O FPF, é um filtro
sintonizado de quarta ordem, centrado em 2w, =m/2 (16
kHz), com largura de banda B; = m/80 (400 Hz) e ganho
unitario na banda passante. O bloco seguinte ¢ uma malha
discreta de captura de fase (ADPLL, do inglés, All Digital
Phase Locked Loop) que funciona como outro filtro passa-
faixa bem mais estreito. O sinal g[m], entregue na saida do
ADPLL, tem a sua frequéncia dividida por dois pelo bloco
divisor, resultando em s[m], que corresponde a subportadora
recuperada, conforme indicado na Fig. 3.

rpm] [ Filro | d[m] qlm] s[m]
—P> Nao-ml‘ilarlddde > passa-faixa » ADPLL
(FPF,)

Fig. 3 Diagrama de blocos do sincronizador de portadora.

Na Fig. 4, estd representado o diagrama de blocos do
ADPLL. O sinal de entrada do ADPLL pode ser modelado
por:

d[m] = Dcos(RQw.m+26.[m]) + z,[m], (10)

em que, D é a amplitude do sinal cossenoidal e z,[m] o ruido
associado. O sinal de saida do ADPLL, com a malha na fase
de rastreio (depois da aquisi¢@o), pode ser expresso por:

qlm] = cosQw.m + 26,[m)), (11)

em que 8.[m] ¢ a estimativa de 6.[m] feita pelo ADPLL.
Além do sinal g[m], o modulo oscilador controlado
numericamente (NCO) gera o sinal sen(2w,m + 26,[m]) que
¢ multiplicado por d[m] para fechar a realimentagio da malha,
derivando o sinal de erro e[m].

Assumindo que o ruido z,[m] seja desprezivel, e também
desconsiderando o termo na frequéncia 4w,, o sinal e[m] é
dado por:

e[m] = gd[m] sen(Qw,m + 26,.[m])

= %sen{Z(Qc [m] — 6.[m])}, (12)
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em que g, como mostrado na Fig. 3, ¢ um fator utilizado para
ajustar o ganho do detector de fase da malha de tal forma que
gD = 2. Quando o erro de fase ¢p[m] = Z(GC[m] — @C[m]) é
pequeno (¢p[m] K 1), o sinal e[m] se reduz a:

efm] = 2(6.[m] - 6,[m]) = p[ml. (13)

Filtro de Malha

Tabela de
busca Y

V)
A

Fig. 4. Diagrama de blocos do sincronizador de portadora.

A associagdo em série do filtro de malha com o integrador
discreto do NCO transforma o sinal de erro e[m] na estimativa
20,[m] que ¢ utilizada para geragio dos sinais gq[m] e
sen(2w,m + 26,[m]) através do médulo Tabela de Busca. O
filtro de malha é o equivalente discreto do controlador
proporcional e integral com a fungio de sistema igual a [26]

91+92—917z7"
FO=""=

em que g, € g, sdo os ganhos associados. Portanto, o ADPLL
pode ser aproximado por um sistema linear de segunda ordem
cuja funcéo de sistema ¢ [27]:

20:(2) _ (91 +92)2= 9

20.(z2) z°-(91+9.—2)z+(1—g1)

E interessante observar que sendo a malha de segunda ordem,
para pequenos offsets de frequéncia (K w,), na fase de
rastreio, tem-se 26.[m] — 26.[m] = 0.

F. Projeto do ADPLL

Os ganhos g, e g, expressos na funcdo de sistema do
ADPLL, dada por (15), definem a frequéncia natural w, e o
fator de amortecimento { do sistema analdgico equivalente,
além da banda de ruido (B;) da malha.

Para a sincronizagdo do demodulador, o protocolo para
telecomandos prevé um preambulo de 128 bits (64 ms) no
inicio de cada transmissdo. Logo, o tempo de aquisicdo do
ADPLL tem de ser menor do que 64 ms. Por consequéncia,
adota-se o tempo de regime (setting time) igual a t; = 54 ms e
¢ = 0,707, e usando-se a seguinte aproximagao [28]

@, (16)

determina-se w,, = 104,77 rad/s. Com os valores calculados
de { e w,, encontra-se g, e g, através das seguintes equacgdes
[26]

g =1—e%¥onTs ¢

) (14)

H(z) =

15)

an
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gr = 1+ e¥@nTs — g2@nTs cog (a)nTS 1-— (2), (18)

que resultam em g; = 2,30 X 1072 and g, = 2,68 x 107°.
O produto da banda equivalente de ruido da malha (B,)
pelo periodo de amostragem ( T,) é dado por [27]:

% H(z)H(z" Yz 'dz

lz|=1

1
2B,T, = —

2mj (19)

em que H(z) ¢ a fungdo de sistema do ADPLL. Utilizando-se
a expressdo de H(z) de (15) em (19), obtem-se [27]

(b* + b,*)(1 + ay) — 2bybya,

2B, T, = )
L0 =T A 0 [ + a)? — ar?) 20
emquea; = —(9; + 92 —2),a; =(1—g1), by = (91 + 92)
and b, = —g,. Fazendo-se as substitui¢des numéricas em (20),

resulta em 2B, T, = 1,70 x 1073,
G. Varidncia do Erro de Fase da Malha

Tendo como referéncia o sinal d[m] na entrada do ADPLL
(10) e supondo a fase de entrada 6.[m] constante, a varidncia
do erro de fase da malha (¢[m] = 26,.[m] — 26,[m]) pode ser
determinada pela seguinte expressao [ 8]

a¢ = ZBLTD.F, (21)
em que, N, é a densidade espectral de poténcia do ruido z,[m]
e D ¢é a amplitude da harmonica no dobro da frequéncia da
subportadora. Ressalta-se que o fator 2N,/D? em (21)
corresponde a densidade espectral de poténcia do ruido dentro
da malha, depois do detector de fase. E também interessante
observar que sendo 6.[m] constante, a varidncia da estimativa
de fase 20, [m] ¢ igual a g2

A seguir, determina-se analiticamente a relagio 2N,/D?.
Na entrada da malha, a relacdo sinal-ruido com respeito a
harmonica em 2w, vale:

nD?

SNR, = ——,
47 2B;N,

(22)

em que B; é a largura de banda do FPF, do dobrador de
frequéncia, estreita suficiente para que N, seja considerada
constante. Por outro lado, conforme demonstrado em [29], a
relagdo sinal-ruido SNRy, na saida do dobrador de frequéncia
com a ndo-linearidade valor absoluto, pode ser expressa em
fun¢do da relagdo sinal-ruido na entrada, denotada por SNRp,
pela equacdo abaixo, na condigdo de SNR; > 1:

B,/B;)SNR
SNR, = (B,/ 23; F

em que B, ¢ a largura de banda do filtro na entrada na NL. A
Equacdo (23) ¢ valida na hipotese do filtro FPF, provocar uma
distorcdo  desprezivel na subportadora BPSK. Para
determinacdo de SNRp, parte-se de (5) e encontram-se a
poténcia da subportadora de TC e do ruido zz[m], resultando
em:

SNRF =

(23)

Ep
T (24)
Substituindo-se (24) em (23) e usando-se os valores numéricos
de B, e B;, tem-se:
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SNRA = TO (25)
Igualando-se (22) e (25), obtem-se:

2N, T

D2 2B, E,/N, (26)
que ao ser substituido em (21) resulta em:

. 2B,Tpm
9% =5p & N 27)
¢ T 2B,E,/N, (

Como referéncia, usando (26), supondo E,/N, =10dB e
B, =m/80, encontra-se 2N,/D?=4. No modelo
implementado, via simulagdo computacional, determina-se
2N,/D? =72, para a mesma relagio de E,/N,. Esta
discrepancia decorre principalmente da distor¢do no sinal
BPSK provocada pelo filtro passa-faixa (FPF) na entrada do
dobrador de frequéncia, o que torna (26) imprecisa. Mesmo
assim, por (21), para 2N,/D* =72, tem-se 0,°=
1,22 x 1072 rad?, que corresponde & varidncia da fase
estimada 6,[m] igual a O"gcz = 04°/4 = 3,1 x 1073 rad”. Esse
nivel de incerteza na fase da portadora recuperada tem um
impacto desprezivel no desempenho do demodulador [21].

H. Sincronizador de Simbolo

O diagrama de blocos do sincronizador de simbolo esta
mostrado na Fig. 5. A configuracdo adotada ¢ uma versao
discreta do sincronizador de simbolo do tipo atraso-
multiplicagdo descrito em [20]. A técnica consiste em gerar
uma raia espectral através do processamento ndo-linear
aplicado diretamente a portadora BPSK modulada. Observa-
se, que diferentemente de outros sincronizadores descritos na
literatura [17]-[19], esta solugdo ndo utiliza o sinal BPSK em
banda-basica, o que permite acelerar a etapa de sincronizacdo
do demodulador, com o recuperador de portadora e o
sincronizador de simbolo operando em paralelo. Outra
peculiaridade desta arquitetura ¢é a inexisténcia de
interpoladores para determinacdo da melhor amostra do
simbolo antes da detec¢do dos bits [17] e [19]. Por causa do
grande fator de sobreamostragem utilizado (32 amostras por
bit), a operagdo de interpolagdo ndo é necessaria.

Depois de gerada pela ndo-linearidade, a raia espectral
correspondente a taxa de simbolo ¢ extraida pelo filtro passa-
faixa sintonizado (FPF3) centrado em w; = /16 (2 kHz) e
com largura de banda igual a B, = m/1600. Adota-se na NL
um atraso de § = Nj/2 amostras que corresponde ao intervalo
de tempo igual a T/2. Esta escolha de atraso se justifica
porque, nessas condi¢des, a raia espectral gerada tem poténcia
maxima [20]. O limitador na saida do sincronizador transforma
o sinal cossenoidal entregue pelo FPF3; em uma onda quadrada,
mais adequada para o detector de bits.

Na saida da NL, além da raia espectral na taxa de simbolo,
ha raia espectral no dobro da frequéncia da portadora e
também parcelas de ruido de espectros continuos provenientes
dos proprios simbolos (self-noise) e do ruido Gaussiano.
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1r[m] ¢, [m] Filtro cr[m] c[m]
Passa-faixa » | —>
(EPF;)
z~Nb/2

Fig. 5. Diagrama de blocos do sincronizador de simbolo.

Como o FPF; é bem estreito, apenas a raia espectral desejada e
parte do ruido continuo, em torno de wy, passardo pelo filtro.
Supondo que a densidade espectral da soma de todas as
parcelas de ruido (self-noise e Gaussiano) seja constante na
banda passante do FPF;, o sinal depois da NL pode ser
modelado como sendo:

¢ [m] = V[m]cos(wrm + 6) + z,[m], (28)

em que V[m] é a amplitude da raia, 6 = m/2 — w; M, é a fase
relacionada com atraso de simbolo M, e z;[m] é um processo
aleatdrio cuja densidade espectral de poténcia N, resultante da
adi¢do da densidade espectral do self-noise com a densidade
espectral do ruido Gaussiano na frequéncia wy.

Pelo modelo de sinal descrito em (28), a poténcia da raia
espectral na taxa de simbolo ¢ dada por P, = E{V?[m]}/2 em
que Ef{x} representa a média estatistica da varidvel x.
Simula¢des computacionais mostraram que o valor de P, ¢
maximo quando § = N, /2.

A determinagdo analitica de N,, densidade espectral de
poténcia do processo z;[m], ainda € objeto de pesquisas. Para
esse projeto, o valor de N, em fung¢do E,/N, foi avaliado
através de computagdo numérica.

O sinal na saida do filtro FPF; pode ser representado por
[22]:

cs[m] = V[m]cos(wrm + 6)
+ z;[m]cos(wym + 6)

— zo[m]sen(wrm + 6), (29)

em que z;[m] e zy[m] sdo processos aleatorios passa-baixas
com variancia igual a 0,2 = B,N,/m e média nula. Supondo
P, >» 0,2, (29) é reescrita como se segue:

cs[m] = \/(V[m] + z;[m])? + ZQZ[m]cos(me +6

(30)
+ 2z, [m]/V[m]).
Da Equagdo (30), obtem-se que a fase do sinal cg[m] é
a=9+ZQ[m]/V[m]. (31)

Ou seja, a fase a é uma variavel aleatdria, por causa da parcela
ruidosa zy[m]/V[m], e tem média 6 e varidncia aproximada
por:

P,

(32)

O clock c[m] é derivado da passagem do sinal cs[m] pelo
limitador, conforme indicado na Fig. 5, e caso ndo existisse
ruido, a subida de c[m] estaria perfeitamente alinhada com o
inicio do simbolo recebido. Nesse caso, o atraso de simbolo
estimado M, seria igual a M,, sendo assim nulo o erro da
estimativa. Entretando, por causa do ruido, a ¢ variavel e
provoca um jitter de fase no sinal c[m]; por consequéncia,
para cada inicio de simbolo, pode existir um erro de
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temporizagdo, multiplo do periodo de amostragem e cujo valor
é expresso por (M, — M)Tp.

Na Secgdo III, apresentamos a curva da varidncia desse
erro em funcdo da rela¢do sinal-ruido e a comparamos com o
limite de Cramer-Rao.

I. Conversor para Banda-basica

Este modulo ¢é implementado por wum simples
multiplicador. O sinal de saida, 7r,[m], é o resultado do
produto dos sinais r,[m] e s[m]. Supondo que a portadora
recuperada esteja perfeitamente sincronizada, o sinal r,[m]
pode ser descrito por:

p[m]

_ Ap[m] N Ap[m] cos(Qw,m+26.[m])

(33)

2 2
N A, cos{(w,, + w.)m+06,,[m] + 6.[m]}

Amcos{(a)m B wc)ﬁl‘i'em [m] - ec[m]}
+ 2

em que, a parcela de ruido é dada por z,[m]=
z[m]cos(w,m+6.[m]). O primeiro termo de (33) contém as
informagdes transmitidas e, partindo-se de (4), ele pode ser
€Xpresso por:

4p Ey N
% _ j% Z alk]Py[m — kNy — M,].

k=—o0

+ zp[m],

Os trés termos seguintes de (33) sdo interferéncias centradas
nas frequéncias 2w, (W, + ®.) e (w, — w.) oriundas da
propria subportadora e do tom menor que precisam ser
mitigadas antes da detecc¢do dos bits.

Determina-se a seguir a fun¢do de autocorrelagio da
parcela de ruido presente no sinal 7, [m]. Lembrando que z[m]
€ um processo Gaussiano e branco, com média nula e variancia
N,o/2Ty, a fungio de autocorrelagdo de z,[m] é dada por:
Ry [p,m] = E{z[m]z[m

+ p]cos(w.m+6,.[m])cos(w,[m
+pl+6:[m+pD}

Sendo z[m] independente de 6.[m], e considerando que a
funcio de autocorrelagdo de z[m] é

R,[p] = ZNTZ 5[p],

(34)

(33)
em que §[p] indica o impulso unitario, tem-se:
sz [p' m]

N N
= g 0lp] + - OlplBleos(zu,m26,mD). 36

Supondo 6.[m] uma varidvel aleatoria uniformemente

distribuida entre 0 e 2, sabe-se que
E{cos(Qw,m+26.[m])} = 0. Logo, resulta que:
No
Rzp[p,ml = Ryp[p] = E(S [p]. (37)

Ou seja, o processo z,[m] é também Gaussiano e branco com
média nula e variancia Ny /4Tp.
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J. Detector de Bit

O diagrama de blocos do moddulo detector de bits esta
mostrado na Fig. 6. O sinal de entrada r,[m] passa por um
acumulador chaveado que implementa o filtro casado para um
pulso retangular discreto. Controlado pelo clock c[m], que
indica o inicio ¢ o final do simbolo, o acumulador soma as N,
amostras do sinal 7, [m], associadas a cada simbolo, € entrega
o resultado na forma do sinal 1, [k]. O limitador, por sua vez,
faz o papel de decisor, estimando os bits transmitidos. O bit
estimado sera h[k] = 1, quando 7,[k] for maior ou igual a
zero, e b[k] = 0, se ;,[k] for menor do que zero.

OI 1—» blk]

b, rulk]

> nlnl

n=o0

T

c[m]

rp[m] ——

4

Fig. 6. Diagrama de blocos do detector de bits.

A resposta impulsiva do filtro casado e a sua resposta em

frequéncia sdo expressas por [30]:
Np-1

filml = ) 8lm=p] (%)
p=0
e
‘ sen(Npw/2) _. Wp-1)
jwy) — jw
F.(e)®) sen(w/2) ¢ z, (39)
respectivamente.

O filtro casado atenua as interferéncias centradas nas
frequéncias 2w,, (w,, + ®.) € (W, — w.), presentes no sinal
1,[m], pelos seguintes fatores, correspondentes as magnitudes
relativas da resposta em frequéncia F,(e/):
F(ef2@c F [e/(@m=®0)) F,[e/(@m*t@c)
| IF(c(ef")l)l -, [Fe(e)] =oorte! [lmeﬂ’)l !
Para o tom menor, foi considerado o valor de w,,, equivalente a
fm = 16,8 kHz, que representa o pior caso. Portanto, as
atenuagdes em dB para (w, —w.) e (w,+w.) sio
aproximadamente 23 dB e 28 dB, respectivamente.
Considerando ainda os valores dos indices de modulagdo PM,
ja definidos na Sec¢do II-4, o tom menor tem poténcia
aproximadamente 12,6 dB abaixo da poténcia da subportadora
de comando. Portanto, na saida do filtro casado, a interferéncia
em (w,, — w,), que é a mais intensa, estara 35,6 dB abaixo da
poténcia da portadora.

Levando-se em conta as argumentagdes do paragrafo
anterior e considerando que o sistema vai operar com a relagido
E,/N, por volta de 10 dB, conclui-se que as poténcias das
interferéncia centradas 2w., (w, + ;) ¢ (w, —w.) sio
praticamente despreziveis com relagdo ao ruido Gaussiano.
Dai, supondo a sincroniza¢do dos simbolos perfeita, o sinal de
saida do acumulador chaveado, para cada instante &, pode ser
aproximado por:

=0,041.

Np-1
E
r.[k] = ﬁNDa[k] + Z z,[kNp + p]. (40)
p=0

Nota-se que a segunda parcela de (40) é o somatorio de N,
amostras do processo z,[m] e representa uma variavel
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aleatoria Gaussiana de média nula e varidncia NpN,/4Tp.
Logo, r,[k] pode ser modelada como uma variavel aleatoria

Gaussiana com média +Np+/Eb/2T (se alk]=1) ou
—Np+Eb/2T (se alk] = —1) e varidncia NpN,/4Tp. Dai, a
taxa de erro de bits do demodulador sera [22]:

72

2
BER = Q

Ny

,em que Q(x) =f f/%dz. 41

Conclui-se que o desempenho da arquitetura proposta, quando
existe perfeita sincronizagdo de simbolo e subportadora, €
igual ao desempenho de um demodulador BPSK com detecgao
otima.

III. RESULTADOS NUMERICOS E DISCUSSAO

Nesta secgdo apresentamos alguns resultados de
desempenho do demodulador BPSK proposto, que foram
obtidos a partir de simulagdo computacional. Foram avaliados
a taxa de erro de bits sob diversas condi¢des de
funcionamento, a varidncia da fase estimada pelo recuperador
da subportadora, a variancia do atraso de simbolo estimado
pelo sincronizador de simbolo ¢ o tempo de aquisicdo do
sistema.

Resumem-se abaixo os valores dos principais pardmetros
utilizados no modelo: Frequéncia da subportadora TC : f, = 8
kHz; Frequéncia de tom menor : f,, = 16,8 kHz; Relacdo de
entre as poténcias da subportadora TC e do tom menor: 12,6
dB; Taxa de simbolo: 1/T =2 kbps; Frequéncia de
amostragem: f; = 256 kHz e f;, = 64 kHz; Energia de bit por
densidade de ruido: 0 dB < E;, /N, < 20 dB; Offset de fase: 0
a 2m; Offset de atraso: 0 a T; Offset da frequéncia da
subportadora de TC [6]: 1,6 Hz .

A. Variancia da Fase Estimada

Os graficos da variancia do erro de fase da subportadora
recuperada (o*gcz) em func¢io de E»/Ny estdo mostrados na Fig.

7.
Na Curva 1, foram tragados os valores de 0,% obtidos

através de simulagdo computacional. Como referéncia, foi
também apresentado na Curva 2 o limite de Cramer-Rao
modificado para esta variancia, determinado pelas Equacdes
5.3.47 ¢ 5.3.54 de [18].

Nota-se que as varidncias obtidas por simulagio sdo
maiores do que o MCRB(6,,) (do inglés, Modified Cramer-Rao
Bound). Esse desempenho ¢é levemente inferior se comparado
com a malha de Costas discreta [11], [18] que atinge o limite
de Cramer-Rao. Entretando ¢ interessante ressaltar que a
solu¢do adotada, diferentemente da malha de Costas, ¢ non-
data-aided e non-clock-aided. Observa-se também que, acima
de 10 dB, quanto maior a relacdo E;/Ny, maior € a discrepancia
entre os resultados da simulacdo e o limite de Cramer-Rao.
Esta caracteristica decorre da prevaléncia das distor¢cdes do
sinal frente ao ruido Gaussiano que se reduz a medida que
E}/Ny cresce. Da Curva 1, verifica-se que, para E»/No = 10 dB,
tem-se 0@02 = 3,6x 1073 rad®>. Esse valor de varidncia
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representa uma perda desprezivel no desempenho do

demodulador [21].

10~ |
-«

- Curva l: Variancia J@cz do sistema
— Curva 2: MCRB(6,)

1072

2 (rad?)

~

08,

[V e —

10°*

0 2 4 6 8 14 16 18 20

10 12
E/N, (dB)
Fig. 7. Curvas da variancia do erro da fase da portadora recuperada.

B. Variancia do Atraso de Simbolo Estimado

A curva da variancia do atraso de simbolo estimado, d;2,
obtidas por simulaggo, estd mostrado na Curva 1 da Fig. 8. O
limite de Cramer-Rao modificado para a estimativa do atraso
de simbolo para modulagio BPSK, determinado pelas
Equagdes 2.4.53 e 2.4.54 de [18], também esta tracado na Fig.
8 (Curva 2).

10-104

¢ Curva 1: Variincia 0z2 do sistema
— Curva 2: MCRB(1)

10~ 11}

032 (s7)

10—12

10713
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

E/N, (dB)

Fig. 8. Curvas da variancia do atraso de simbolo estimado.

Observa-se que o MCRB(7) estd abaixo dos valores de
;2 obtidos por simulagdo. Considerando que a arquitetura do
sincronizador proposto ndo ¢ Otima, esse resultado era
esperado. Entretando, apesar de sua simplicidade, seu
desempenho esta proximo do limite tedrico, para as condi¢des
de operacdo do demodulador, e seu desempenho, em termos de
variancia, ¢ da mesma ordem de grandeza do sincronizador
quadratico [18], [19]. Da Curva 1, observa-se que para Ep/No=
10 dB, tem-se 0;2=4x107'2, Essa imprecisio na
sincronizac¢do de simbolo resulta em uma perda desprezivel no
desempenho do sistema [21].

C. Taxa de Erro de Bit

A Fig. 9 ilustra a taxa de erro de bits (BER) do
demodulador, determinada em trés diferentes condi¢des de
operagdo e comparadas com a curva tedrica do sistema BPSK
coerente com deteccdo Otima. A Curva 1 corresponde a
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condigdo de offser nulo para frequéncia, fase ¢ atraso de
simbolo e sem a presenga do tom menor. A Curva 2 mostra
BER do demodulador, nas mesmas condi¢oes de offset mas
com a presenga do tom menor. A Curva 3 representa o
desempenho do sistema em termos de BER com o tom menor
presente, offset de frequéncia de 1,6 Hz e atraso de simbolo
igual a T/2. Por fim, a Curva 4 indica o desempenho tedrico
da modulagdo BPSK.

Os resultados apresentados na Fig. 9 demonstram que da
arquitetura proposta perde menos do que 0,3 dB de
desempenho, na condi¢io de BER=10", mesmo no pior caso,
quando ha offset de frequéncia, atraso do simbolo e a presenga
do tom menor. Esse desempenho é praticamente idéntico ao
desempenho de outros demoduladores reportado na literatura
[11]-[15].

D. Tempo de Aquisi¢do

O tempo de regime (t;) medido para o transitorio de fase
do ADPLL, com E/Ny = 20 dB, é aproximadamente 55 ms. O
sincronizador de simbolo se estabiliza com menos de 20 bits
(10 ms). Portanto, o tempo de aquisi¢do de sincronismo do
demodulador ¢ inferior a duragdo do preambulo inicial de 64
ms.

10°

i
107}

10-2f e

10-4 -
| © Curva 1: BER sem tom e sem offSets X "
10-5| | * Curva 2: BER com tom ¢ sem offsets L Py
-| ¢ Curva 3: BER com tom e com offsets N
| — Curva 4: BER teérico
1079 0 T T T
0 1 2 6 7 8 9 10

4 5
E/N, (dB)
Fig. 9. Curvas de taxa de erro de bits do demodulador BPSK.

IV. CONCLUSAO

Nesse artigo, apresentamos o projeto de um demodulador
BPSK coerente, com arquitetura completamente digital,
destinado a aplicacdo em um enlace de telecomando espacial
como parte de um transponder TT&C. Os diagramas de blocos
e equacdes de todos os modulos funcionais do demodulador,
juntamente com andlises matematicas originais foram
apresentados para explicar a funcionalidade dos mddulos e o
desempenho do sistema.

Os resultados da simulagdo computacional indicaram que
as solucdes adotadas para a recuperagdo da subportadora e
sincronismo de simbolo, apesar da simplicidade, sdo realmente
efetivas, e praticamente ndo hd impacto na relagdo E»/No do
demodulador mesmo quando existe offset na frequéncia da
subportadora ¢ um atraso de simbolo. Além do mais, ficou
evidente que o compartilhamento da subportadora de
telecomando com os tons de rastreamento ndo resulta em
perdas.
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Na pior situagdo operacional, quando existe offset de
frequéncia, atraso de simbolo e presenga dos tons de
rastreamento, o desempenho do demodulador proposto, em
termos de BER, ¢ apenas 0,3 dB inferior ao limite tedrico, na
condi¢do de BER = 107,

Como desdobramento desse trabalho, espera-se completar
a andlise matematica para avaliagdio de desempenho do
sincronizador de simbolos utilizado nesse projeto.
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