Complemente la modulatiile A+PSK

Tipuri de constelatii A+PSK
- puterile medie si de varf ale unei constelatii A+PSK patrate sunt, vezi cursul A+PSK, TM, an III:
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PAPR =101g1,(851)=2.67 dB; Ag = 2 Figura 1. Constelatiile 16-QAM pentru f = 1, 2 sau 4.

Dupa scalarea cu sqrt (21/54) — Pm’=21, P\,’=38.9 dar 4o’ =2 sqrt (21/54) -sqrt(5/21)=1.25-0.49 =0.61
- constelatiile neuniforme reduc PAPR, dar daca puterea medie se reduce la valoarea constelatiei
uniforme corespondente, Ao scade ducand la scaderea performantelor de SNR.

- se reduce probabilitatea de aparitie a erorilor de bit la trecerea dintr-un cadran in cel invecinat
datorita zgomotului datoritd maririi distantei intercadran. Daca se foloseste maparea pentru invarianta
la rotatiile k-90° se asigura protectia primilor bitilor si la erorile generate de aceste rotatii

- aplicatii: in transmisiunile pe canale radio unde se folosesc amplificatoare HP-RF; de ex. DVB-T
standard 300744 — ETSI

- aceste constelatii asigura performante mai bune asa-numitelor ,,modulatii ierarhice”

- modulatiile ierarhice implica transmiterea in paralel a unor fluxuri de date cu prioritati si cerinte de
calitate diferite, prin maparea bitilor acestor fluxuri pe grupuri de biti ale simbolului QAM care au
probabilitati diferite de eroare de bit la un acelasi SNR, sau necesita valori diferite ale SNR pentru a
asigura aceeasi probabilitate de eroare de bit



- valorile diferite ale BER asigurate grupurilor de biti se justifica prin exprimarea probabilitatii de
eroare de simbol si de bit in functe de distanta minima a subsetului de fazori definit de acei biti,vezi
curs TM;

- exemplu la constelatiile 16 QAM din figura, primii 2 biti ai cuadribitului (MSB), care definesc
cadranul, au o BER medie mai mica la un SNR dat, datorita distantei medii d2avg mai mari dintre
grupurile de fazori care sunt definiti de acesti biti. Ceilalti 2 biti (LSB), care definesc fazorul in cadran
au probabilitate de eroare mai mare datorita distantei mai mici di dintre fazorii definiti de acesti biti.

- daca bitii fluxului F1, se mapeaza pe primii 2 biti ai fazorului, iar cei ai fluxului F2 se mapeaza pe
ultimii 2 biti, fluxului Fy i se va asigura un BER mai redus decét cel asigurat fluxului F2 la acelasi
SNR, sau lui F1 i se va putea asigura un BER impus la un SNR mai mic decat cel necesar lui Fo.

- relatiile exacte de calcul a BER asigurate celor doua categorii de biti pot fi deduse folosind distantele
ds si d2 si rationamentul folosit in cursul de A+PSK, an IlI.

- Figurile 1’a. si 1’b prezinta variatiile BER vs. SNR asigurate celor doua tipuri de biti pentru cele trei
valori ale factorului de forma f = 1, 2 sau 4 din figura 1, pentru aceeasi putere medie a constelatiei,
vezi tabelul 1 din pagina 3.
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Figura 1’ BER vs. SNR ale MSB (stinga) si LSB dreapta) — 16 QAM; f = 1, 2 sau 4 — putere medie constanta

- se observa ca, in ipoteza pastrarii unei puteri medii constante, BER a MSB scade cu cresterea
factorului de forma, deoarece d> creste cu cresterea factorului de forma, iar BER a LSB creste cu
cresterea factorului de forma, deoarece di scade cu cresterea lui f.

- aceasta metoda se poate aplica si constelatiilor 64 sau 256-QAM, permitand transmiterea a 3 sau 4
fluxuri independente.

- metoda este folositd in standardul DVB-T pentru transmiterea unui semnal video cu trei rezolutii,
mapate pe cate doi biti ai constelatiei 64-QAM. Daca SNR este ridicat, se demoduleaza corect toti cei
6 biti mapati pe fazor, asigurandu-se calitatea maxima; la valori medii ale SNR se demoduleaza corect
doar 4 biti, asigurandu-se o calitate medie a imaginii, iar la valori mai mici ale SNR se demoduleaza
corect doar primii doi biti asigurandu-se calitatea minimala.

- constelatiile ,,in cruce - cross” se obtin din constelatii patrate, cu f = 1, care au un numar N’ de
fazori (1.a), din care se elimind un numar P de fazori (1.b) aflati in cele patru colturi, pentru a se obtine
numarul de fazori N (1.c), care nu este patrat perfect, dar este o putere impara a lui 2.

N'=2%P.3%; 2. P=2%P:p. N=N-P=2%P*3; 1)
- pentru p = 1 se obtin N = 32 fazori, pentru p = 2, N = 128, iar pentru p = 3, N = 512.
- apoi constelatia astfel obtinuta este rotita cu ® = 45°, aplicindu-se operatorul de rotatie dat in (2.a), iar

coordonatele fazorilor dupa rotatie, I’ si Q’, sunt exprimate in functiec de de coordonatele constelatiei
patrate I si Q, prin relatiile (2.b):

{I'}z{cose) —sin@]{l}a. I'=1cos®-Qsin©; b 2

Q' sin® cos® | |Q Q'=Qcos®+1sinG;
- valorile coordonatelor constelatiei patrate ,,parinte”, I si Q, sunt:

I(i), Q(i) = (2i+1-L)N2-Ao; i=0,...,.L-1; L =2"3; (3)
- dupa rotatia cu ® =45°, coordonatele I’, Q’ devin numere intregi, iar distanta minima intre fazori este:
Ao =\2-Ag; (4)

- constelatiile “in cruce” cele mai utilizate sunt 32-QAM, fig. 1.d, curs A+PSK-TM , Imax = Qmax = +/-5A0
si 128-QAM, Imax = Qmax = +/-9A0.



- Pv si Pm ale semnalelor modulate cu constelatii ,,in cruce” se calculeaza utilizand relatiile din cursul
A+PSK - TM.

- tab. 1 prezinta caracteristicile constelatiilor QAM patrate si “in cruce”, pana la 128-QAM, pentru Ao = 1.
- Pmsunt calculate pentru semnalele modulate, considerandu-se factorul 1/2 datorat semnalului purtator.

- PAPR exprimat in forma logaritmica, conform relatiei PAPR [dB] = 101g(Pv/Pm).

- Pentru comparatie, tabelul contine si parametrii constelatiet QPSK (DPSK-A4) de raza Ag =1

N-QAM 4 16f=1 | 16f=2 | 16 =4 32 64f=1 | 64f=2 | 64f=4 128
n-bit/simb. 2 4 4 4 5 6 6 6 7
Py 1 9 16 36 8,5 49 64 100 42,5
Pm 1 5 10 26 5 21 30 54 20,5
PAPR [dB] 0 2,6 2,1 14 2,3 3,7 3,3 2,7 3,3
Ao (Ao") 2 2 200 [ 209 | 2 2(1) [2(08) [2086) [ 2
S =Pw/Ad® 0,25 1,25 2,5 6,5 2,5 5,25 7,5 9 10,25
Tabelul 1 Parametrii principalelor constelatii QAM patrate si ,,in cruce”.
Comentarii:

- repartizarea fazorilor in constelatiile “in cruce” si modul de calcul al coordonatelor acestora, urmareste
reducea Pm si Py la valori comparabile cu cele ale constelatiei patrate imediat inferioare, cu f = 1, cu
conditia folosirii unor coordonate intregi, pentru a putea incadra nivelul de putere al semnalului modulat
n limitele impuse de canalele de transmisie, iar pentru canalele radio pentru a asigura un factor PAPR cét
mai redus posibil.
- indeplinirea acestei cerinte conduce la 0 Ao mai mici de V2 ori decat cea a constelatiilor pare cu f = 1,
ceea ce mareste susceptibilitatea la erori a transmisiilor ce utilizeaza constelatiile “in cruce” de aproape 2
ori, comparativ cu constelatiile patrate imediat inferioare.
- modulatia QPSK are un factor PAPR si o susceptibilitate la erori mult mai scazute decat cele ale
modulatiilor QAM — mult mai adecvata unor canale radio de slaba calitate; aceasta insa cu pretul scaderii
semnificative a debitului D.
- in prezent se studiaza utilizarea, in transmisiile OFDM, a constelatiilor patrate de tip Offset-QAM
(OQAM), similare constelatiei OQPSK studiata in cursul de TM;
- aceste constelatii se obtin prin modularea nivelului de pe axa Q cu o intarziere de Ts/2, fatd de modularea
nivelului pe axa |, si asigurd o valoare a PAPR mai mica, ceea ce asigurd performante mai bune in
transmisiile care folosesc amplificatoare de putere neliniare, de ex. telefoanele mobile.
- constelatiile circulare cu N = 16 au fazorii alocati pe doua cercuri de raze Ao si 3-Ao, V. curs TM
- constelatia circulara de tip I, fig. 1.a curs A+PSK TM, are cate opt fazori plasati echidistant pe fiecare
cerc. Ao, Pm, Py, PAPR sunt:

Ao = 2A¢-sin(m/8) = 0,76-Ao; Pm=25-Ac%;, Pv=45-A¢ PAPR[dB] = 2,6; (5)
- aceasta constelatie are acelasi PAPR ca si constelatia patratd 16-QAM si poate asigura acelasi D, dar are
Ao mult mai micd, — mai sensibild la perturbatiile canalului. Totusi, cu unele prelucrari suplimentare,
aceasta constelatie asigura performante mai bune decat constelatia patrata in canale radio cu SNR mediu,
dar afectate de fading.
- pentru a mari Ao a constelatiei circulare de tip I s-a propus constelatia circulara de tipul II, fig. 1.b curs
A+PSK TM, care are patru fazori echidistanti pe cercul interior, ceilalti doisprezece fiind plasati pe cercul
exterior — urmatorii parametrii pentru acelasi Ao:

Ao=min {6Ao-sin(m/12); Ap-1.41} =1.41-Ag;  Pm=35A Py=45AZ PAPR[dB]=1,1; (6)

- pentru a pastra putera medie egala cu ce a constelatiei de tip | vom considera un factor de scalare si in
acest caz parametrii constelatiei de tip II devin:
Ao’ = 1,41N(2.5/3.5) ~1.01-Ao; Pm’ =2,5-Ac%, Py=321-A’, PAPR[dB]~ 1,09; (6”)

- si aceasta constelatie are performante mai slabe decat constelatia patrata 16-QAM ca sensibilitate la
perturbatii, dar datoritd valorii mai reduse a PAPR, 1,1 dB fata de 2,6 dB, este preferabila pe canale radio
cu amplificatoare neliniare.

- pentru N > 16 - constelatia circulara de tipul | cu N = 64, obtinuta prin repartizarea a cate 16 fazori pe
patru cercuri de razi 1, Ao, Ao® si A¢®. Datoritd Ao reduse, similard cu cea a 16-PSK, ea trebuie utilizata
impreuna cu un cod corector de erori. Prin precodare diferentiala — performante acceptabile in canalele
radio fixe cu fading.



Precodarea diferentiala a constelatiilor circulare de ordin |

- constelatiile circulare de tipul I, care pot fi generate si prin modulatie DPSK (realizatd cu unul din
modulatoarele prezentate in cursul de PSK) urmata de o modulatie ASK, nu necesita utilizarea
purtatorului local pentru demodularea DPSK; care poate fi realizatd diferential; — bifii care comanda
saltul de faza nu trebuie precodati diferential, saltul de faza fiind introdus de modulatorul de faza.

- bitii care comanda saltul de amplitudine nu sunt afectati de rotatiile de faza, deci nu ar trebui precodati
diferential, dar in literatura se aratd ca acesti biti trebuie precodati diferential pentru a obtine o
probabilitate de eroare de simbol mai redusa pe canalele afectate de fading.

Producerea directi a constelatiilor circulare

- constelatiile patrate, ,,in cruce” si cele circulare de tipul Il se pot obtine ugor numai cu tehnica MAQ.

- de notat ca in cazul generarii digitale, constelatiile circulare implica o procesare pe un numar mai mare
de biti, deoarece coordonatele lor nu sunt numere intregi.

- pentru constelatiile circulare de tipul I se poate utiliza si o alta metoda de generare, a carei schema bloc
este prezentatd in figura 2, pentru constelatia cu N = 16 fazori.
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Figura 2 Schema bloc a modulatorului 16-ASK+PSK realizat cu modulatoare succesive;

- fazorii acestor constelatii au fazele egale cu multiplii intregi de n/4, pentru N = 16, si respectiv n/8,

pentru N = 64 — modulatia PSK se obtine cu modulatorul digital DPSK, v.curs DPSK.

- pentru N = 16 fazori, v. fig. 1.a curs TM, acesta va genera 8-DPSK folosind primii 3 biti ai cuadribitului,

iar pentru N = 64 fazori va genera 16-DPSK folosind primii 4 biti ai hexabitului.

- folosirea modulatoarelor DPSK face ca precodarea diferentiald a acestor biti sa nu mai fie necesara.

- semnalul modulat DPSK pe purtitoare rectangulara este apoi modulat ASK, dandu-i-se una din cele

doua (sau patru) nivele de amplitudine cu ajutorul unui A.O. a carui amplificare (sau atenuare) este co-

mandata de cel de al patrulea bit al cuadribitului (N = 16), sau de ultimii doi biti ai hexabitului (N = 64).

- Dbitii care dau nivelul de amplitudine se precodeaza diferential, prin sumare mod.2 (N=16) sau mod.4
(N=64);

- filtrarea semnalului ASK+PSK cu caracteristica (R)RC se efectueaza cu un FTB. Din considerente de
filtrare, similare cu cele expuse in cursul de TM, modularea se realizeaza pe o frecventa intermediara fj,
specifica fiecarei aplicatii.

- apoi semnalul modulat si filtrat este translatat pe frecventa purtdtoare din canal fp, prin inmultirea cu

semnalul de translatie cu frecventa f;, urmata de o filtrare trece-banda.

Demodularea Semnalelor A+PSK
Demodulare cu tehnica MAQ
a. Varianta de demodulare folosind FTJ — studiata la cursul de TM — vezi fig. 3
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Figura 3 Schema bloc a demodulatorului QAM cu filtre FTJ



- utilizarea filtrelor TJ introduce o distorsiune de timp de grup, care introduce ISI, afectand semnificativ
performantele demodulatorului.

b. Varianta de demodulare folosind transformata Hilbert

- consideram semnalul modulator, de componente Ik si Qx Tn momentele de sondare t= kTs, ca un semnal
complex my (7.a.), datorita componentei in faza si celei in cuadratura, semnal care in urma filtrarii RRC ia
forma (7.b), avand o variatie continud in timp.

- consideram si purtatorul tot ca un semnal complex c(t) (7.c.), datoritda componentelor in cuadratura.

- Tn aceste ipoteze, expresia semnalului p(t) obtinut prin inmultirea celor doua, va fi data de (8), in care s-a
considerat ca amplitudinea purtatoarei este egala cu tensiunea de referintd a multiplicatorului.

mk = lk+jQxk; a. ; m(t) = I(t)+jQ(t); b. c(t) = Acoswpt+jAsinwpt; C.; @)
p(®) = (1)) +jQ(1))-A-(coswpt+jsinwpt) =
= A-(I(t)-cosmpt-Q(t)-sinwpt) + J-A-(Q(t)-coswpt+1(t)-sinmpt) = s(t) + js(t); (8)

- comparand expresia (8) cu expresia semnalului modulat MAQ, (vezi cursul de TM), se observa ca
modulatorul produce si transmite doar partea reald a acestui produs. Partea imaginara a produsului (8)
are coeficientul egal cu transformata Hilbert a partii reale, s”\(t).

- relatiile de definitie si proprietatile transformatei Hilbert sunt date in literatura si sunt reluate aici in
rezumat in relatiile (9).

-, o> /2 ©>o,;
H@)=) 0 oo @@= 0 o=o; [HE)=1 ©
S o<o; /2, <o,

H[I(t) cosw,t] =17 (t)sinw,t;  H[Q(t)sin w,t] =—-Q " (t) cos w,t;

- transformata Hilbert nu modificd valoarea semnalului modulator in momentele de sondare, datorita
faptului ca modulul functiei de transfer e unitar.
- pentru a obtine la receptie semnalul modulator m(t), trebuie efectuate operatiile:

P’ (t)-(cosmpt-j sinwpt) = M’(t)-(coswpt+j sinwpt)-(coswpt-j sinwpt) = m’(t)= I’(t)+jQ’(1); (10.a)
care pot fi puse sub forma echivalenta (vezi 8):
P'(t) - (cos wpt - Jsinwpt) = (r(t) COS wpt + r* () sin ept) + j(r* (t) cos wpt - r(t) sin wpt); (10.b)

unde r(t) = I"(t)-coswpt-Q’(t)-sinmpt este semnalul receptionat afectat de canal; p’(t)= r(t)+jr (t)
- pentru a reface partea imaginara r*(t)a produsului de la emisie (8) , care nu a fost generata de emitator,

se va aplica semnalului receptionat transformata Hilbert, alaturi de filtrul RRC necesar pentru
implementarea globala a caracteristicii RC, asa cum se arata in figura 4.
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Fig. 4. Schema de principiu a demodulatorului MAQ care utilizeaza transformata Hilbert a semnalului receptionat
(nu se utilizeaza filtre trece-ios)

din cele de mai sus rezulta ca filtrarea semnalului receptionat, ca si prelucrarea sa ulterioara, trebuie
realizatd pe doua cai paralele:

e pe o cale, se va asigura doar filtrarea cu o caracteristica RRC, obtinandu-se semnalul r(t)

e filtarca RRC este realizata in banda canalului cu filtre trece-banda axate pe frecventa purtatoare;



e pe a doua cale, se se va implementa atat filtrarea RRC cat si transformata Hilbert r(t) a semnalului
receptionat; filtrul folosit va trebui sa aiba o caracteristica RRC-Hilbert de tip trece-banda

e raspunsul in timp al acestei caracteristici se obtine facand produsul de convolutie al raspunsurilor la
impuls ale celor doua caracteristici componente. Caracteristica in frecventa si raspunsul in timp ale fil-
trului RRC-H sunt prezentate in cursul de TM.

e caracteristicile de filtrare RRC si RRC-H trebuie implementate utilizdnd metode de filtrare digitala
(structuri de tip FIR), vezi cursul TM.

- demodularea semnalelor I’(t) si Q’(t) se realizeaza pe doua cai, prin implementarea relatiei (10.b), vezi
fig. 4. Semnale obtinute I’(t) ,Q’(t) nu sunt identice cu cele modulatoare I(t), Q(t), deoarece semnalul
receptionat r(t) nu este identic cu semnalul emis s(t), fiind afectat de zgomotele si distorsiunile canalului.

- pe calea in faza se vor realiza operatiile continute in prima paranteza a relatiei (10.b); purtatorul local va
fi considerat, in prima instanta ca fiind perfect sincronizat cu cel receptionat.

- Ecuatia (11) arata ca prin aceste prelucrari se obtine partea reald a semnalului modulator, I’(t).

r(t)-cos it +r* (t)-sin ot =
= (I'(t) cos wpt - Q'(t) sin wpt) - COs it + (Q'(t) COs wpt + 1'(t) sin wpt) -sin it = (11)
= I'(t)coszwpt-(Q () - Q'(t)) sin wpt -cospt + I'(t)sinzmpt =1'(t); pentru ot = wpt;

- pe calea in cuadratura se vor realiza operatiile din a doua paranteza a relatiei (10.b). Relatia (12) arata
ca, in aceleasi ipoteze, prin aceste prelucrari se obtine partea imaginara a semnalului modulator, Q’(t):

r*(t)cos mt —r(t)sin pt =
=(Q'(t)cos et + I'(t) sin g,t) -cos it - (1'(t) cos w,t - Q'(t) sin g,t) -Sin it = (12)
=Q'(t)cos’wyt - (1'(t) - I'(t)) sin w,t - cose,t + Q'(H)sin’wpt = Q'(t);  pentru wt = w,t;

- Tn ecuatiile de mai sus s-a presupus ca purtitorul local este perfect sincronizat cu cel de la emisie, deci
ot ® wpt si Bp — 0, si ca amplitudinea purtatorului local este egala cu constanta circuitului de
multiplicare.
Semnalul demodulat poate fi pus sub forma complexa:
d’(t) =T (O+HQ’(1); (13)

- acesta este sondat cu tactul de simbol recuperat fs, obtindndu-se semnalele I'c si Q', valori care la
momentele de sondare ar trebui sa fie egale cu lk si Qk de la iesirea mapperului de emisie.
- datorita distorsiunilor si perturbatiilor introduse de canal si datorita aproXimatiilor introduse de imple-
mentare, aceste valori diferd de cele emise si de aceea ele trebuie introduse in circuitul de decizie, care va
furniza la iesire nivelele permise cele mai apropiate, aflate la distanta euclidiana cea mai mica de nivelele
sondate pe fiecare ramura, I*x si Q*k, numite si nivele estimate.
- aceste nivele sunt apoi introduse Tn decodor, unde vor suferi operatii operatiile de demapare, decodare
diferentiala si conversie N-G, similare cu cele descrise la demodulatorul anterior, obtinandu-se dibitul
demodulat, a*1¥ a*ok.
- la iesirea demodulatorului datele sunt serializate cu un convertor P/S care va fi comandat de tactul de bit
si de cel de simbol.
- daca purtatorul local nu este corect recuperat, intre fazele purtatorului local si a celui receptionat exista
un defazaj O(t), iar semnalele demodulate pe cele doua cai vor avea expresiile:

I'(t) = 1(t)-cos®(t) + Q(t)-sin®(t); Q'(t) =I(t)-sin®O(t) - Q(t)-cosO(t); (14)
expresii deduse similar cu cele din cursul de TM.
- nivele demodulate I’k si Q’k in momentele de sondare se obtin din relatia de mai sus, prin inlocuirea
semnalelor modulatoare filtrate cu cele nefiltrate Ik si Qx, daca se exclud efectele canalului.
- efectele recuperarii incorecte a purtatorului local asupra semnalelor demodulate sunt similare cu cele
descrise n cursul de TM, si anume:
e modularea in amplitudine a componentei utile cu o componenta ce depinde de O(t);
e sumarea peste componenta utild a componentei in cuadraturd, modulatd si ea cu o componenta ce

depinde de O(t).

- deci, si 1n acest caz se impun conditiile:  G(t)—0 (O(t) < App); Aw—0; Bo= 0; (15)
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- alta abordare a demodularii ce utilizeaza transformata Hilbert si care justifica direct modul de
constructie a variantei de demodulare.

- consideram ca la emisie s-a generat partea reala a produsului p(t) intre semnalul modulator complex m(t)
si purtatorul complex c(t):

m(t) = 1(t) + jJQ(t); c(t) =cos opt + jsin opt;
p(t) =m(t)-c(t) =[I(t)-cos opt - Q(t)-sin oapt] + j[Q(t) - cos opt + I(t)-sin (opt] =s(t) + jS(b);

- se transmite doar partea reald s(t), care la trecerea prin canal este distorsionatd si devine semnalul
receptionat r(t): r(t) =1'(t)-cos opt—Q '(t)-sin opt; 17)

(16)

- pentru ,,completarea” produsului complex de la emisie, la receptie trebuie efectuata transformata Hilbert
a semnalului r(t), rezultand semnalul r"(t):

F(t) =1'(t) -sin opt + Q'(t) cos wpt; (18)

- semnalul receptionat este filtrat cu o caracteristicdi RRC(w) pe ramura in faza si cu o caracteristica
RRC-H(w) pe ramura in cuadratura, pentru a asigura ,,completarea” filtrarii cu caracteristica RC (o), care
asigura eliminarea ISl in momentele de sondare pe ambele ramuri, si a obtine partea imaginara a
produsului complex p’(t), la receptie.
- produsul complex obtinut la receptie poate fi pus sub forma:

p'(t) =r(t) + ji(t) =[1'(t) + jQ'(t)](cos wpt + jsin wpt) =m'(t)- ejwpt; (19)
- pentru demodulare (obtinerea semnalului m’(t)), p’(t) trebuie inmultit cu semnalul purtator complex ge-
nerat local, care are o abatere de faza data de (20. a) fata de purtatorul complex de la emisie, vezi (20.b).

pentru ot = opt+O(t); a.

p '(t) . e_j(D|t =m '(t) . e+j(DPt . e_jo‘)Pt . e_1®(t) =m '(t) . e_JG)(t) —
=[1'(t)-cos®(t) + Q'(t) -sin®(t)] + j-[1'(t) -sin O(t) —Q'(t) - cos O(t)] ~
~1"(t)-jQ"(t); pentru ©(t) <AD, b
- din (20) — semnalele modulatoare extrase, I’(t) si Q”(t), sunt afectate si de defazajul ©(t) al w; cf. (14),
vezi curs TM.
- daca se realizeaza o sincronizare (cuasi)perfectd a fazei si frecventei purtatorului local complex, O(t) —
0°, (®(t) < A®, suficient de mic, asigurat de un circuit de sincronizare dinamicd), atunci nivele

demodulate vor fi afectate doar de distorsiunile canalului, adica I'(t) = I"’(t) si Q’(t) = Q”(t).
- pentru a justifica schema de demodulare data in fig. 4, rescriem ecuatia (20.b):

p'(t) erlot - [r(t)+ j-F(t)](cos ot — j-sin ojt) =
=[r(t)cos oyt +f(t)sin ojt] + j-[F(t) cos oyt —r(t)sin oyt];

(20)

(21)

- partea reald a (21), implementatd prin doua inmultitoare si sumatorul superior din fig. 4, constituie
partea in fazd a semnalului modulator extras, I”’(t),

- partea imaginara a (21), implementa prin cele doua inmultitoare conectate la sumatorul inferior, Q”(t),
constituie partea n cuadratura a semnalului modulator extras.

- se justifica astfel ,,constructia” pe doud ramuri in cuadraturd a acestui demodulator, care elimina
necesitatea utilizarii filtrelor trece-jos si, implicit, neajunsurile introduse de acestea.

- demodulatoarele prezentate mai sus se pot aplica tuturor constelatiilor ASK+PSK, dar implica recu-
perarea si sincronizarea unui purtator local, deoarece sunt demodulatoare coerente. Extinderea lor la
constelatii cu un numar mai mare de fazori implica doar schimbarea pragurilor de decizie, folosirea
unui tabel de demapare diferit, a unui registru paralel-serie cu un numar de n+1 celule, si modificarea
frecventei tactului de bit, fo=n-fs.

Demodularea constelatiilor circulare de tip I cu metoda directa

- constelatiile circulare de tip I cu N = 16 sau 64 de fazori permit si o demodulare diferentiala, care nu
necesita utilizarea unui bloc distinct pentru sincronizarea purtatorului local pe frecventa fp sau fi (exista
sincropurtatorul inclus in demodulatorul DPSK, dar e pe frecventa 8 sau 16-fj).

- schema bloc a unui astfel de demodulator, pentru N = 16, este prezentata in figura 5.
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Figura 5. Schema de principiu a demodulatorului ASK+PSK (N= 16) care utilizeaza demodularea DPSK si cea DASK

- aceasta demodulare se bazeaza pe faptul ca fazorii constelatiei cu N = 16 iau 8 valori de faza, iar fiecarei
faze 1i corespund doua nivele de amplitudine; cei ai constelatiei cu N = 64 iau 16 valori de faza, fiecarei
valori a fazei corespunzandu-i patru nivele de amplitudine.

- astfel, semnalul receptionat si translatat pe 0 frecventa intermediara adecvata aplicatiei, din motivele
aratate cursul de TM, este demodulat cu un demodulator diferential 8-DPSK, obtinandu-se primii trei biti
ai cuadribitului. Pentru varianta cu N = 64, se utilizeaza un demodulator 16-DPSK, construit similar, si se
obtin primii patru biti ai hexabitului.

- semnalul receptionat este sondat cu tactul de simbol folosit Tn demodularea DPSK, si este redresat dubla
alternantd, obtinandu-se nivelul semnalului la momentul optim, cand ISI este nula. Acest nivel este de fapt
amplitudinea fazorului, care este introdusa in circuitul de decizie cu un prag, si astfel se obtine cel de-al
patrulea bit al cuadribitului modulat, c4; in cazul constelatiei cu 64 de fazori, circuitul de decizie are trei
praguri (avem patru nivele de amplitudine), si in urma compararii se obtin ultimii doi biti ai hexabitului
modulat, c*s c%. Decizia nivelului receptionat cu ajutorul pragurilor este echivalent cu decizia hard pe
baza distantei euclidiene minime.

- apoi, bitului (dibitului) decis i se aplica decodarea diferentiald, modulo 2 sau modulo 4, si se obtine
ultimul bit al cuadribitului b¥ (sau ultimii doi biti b%s b% in cazul N = 64).

- aceasta metoda diferentiala de demodulare prezintd o imunitate mai redusa la zgomot, dar este mai putin
afectatd de fading.

Sincronizarea purtitorului local

- sincronizarea purtatorului local, necesara pentru demodularea tuturor constelatiilor patrate si ,,in cruce”,

poate fi realizatd prin doua tipuri de metode:

e metode care utilizeaza semnale pilot - utilizate mai rar in transmisiile monopurtator, dar folosite in

transmisiile mutipurtator (ODFM)

e metode care utilizeaza numai semnalul receptionat.

- metodele care utilizeaza semnale pilot necesita banda de frecventa suplimentara si nu vor fi tratate in

curs. Cele mai utilizate metode din aceasta categorie sunt tratate in literatura

- Sincronizarea purtdtorului local implica doua etape:

e extragerea din semnalul receptionat a unui semnal care este folosit ca referintd de fazd si care este

introdus in comparatorul de faza al unui circuit PLL, numita recuperare;

e sincronizarea unui semnal cu frecventa fp, generat local, cu ajutorul unui circuit PLL folosind ca

referintd de faza semnalul recuperat in etapa anterioara.

- recuperarea purtatorului poate fi realizata prin doua metode:

e metoda ridicarii semnalului receptionat la puterea a patra urmata de o filtrare trece-banda - furnizeaza
un semnal cu frecventa 4f,, folosit de circuitul PLL ca referinta de faza;

e metoda recuperdrii controlata de decizie (,,decision directed carrier recovery” — DDCR), care calcu-
leaza direct o tensiune de eroare ce comanda un OCT local, pentru a obtine semnalul sincronizat de
frecventd fp. In acest caz bucla PLL se inchide peste blocurile de sondare si decizie ale de-
modulatorului QAM — vezi curs TM.

Recuperarea purtatorului prin ridicarea la puterea a patra a semnalului receptionat
- 0 metoda frecvent utilizata in recuperarea purtatorului in transmisiile cu modulatie in amplitudine este

metoda ,,patratica” , vezi curs TM, care implica ridicarea la patrat a semnalului receptionat, urmata de o
filtrare trece-banda, si de divizare la doi in frecventa a semnalului rezultat.



- vom arata ca aceastd metoda nu poate fi folosita in cazul semnalelor modulate cu constelatii ASK+PSK
ale caror coordonate au medie nuld, deoarece semnalul obfinut prin ridicare la patrat are componente de
medie nula la frecventele f, si la multiplii intregi ai acesteia.

- ipoteze initiale:

¢ nivelele I; si Qi, calculate conform (3), sunt de medie nula, apar aleator si sunt echiprobabile;

¢ nivelele I; si Qi sunt variabile aleatorii ergodice, pentru care media in timp este egala cu media statistica
e semnalul este filtrat cu caracteristica RRC, care pentru simplitatea notatiei va fi notat cu f{t).

- notand cu M{u} media in timp a variabilei u, expresia ei pentru semnalul receptionat ridicat la patrat este
exprimata de relatia (22)

- in (22) raspunsul in timp a fost dat in factor, fara a fi mediat, deoarece filtrarea este un proces liniar care
are valoarea maxima a raspunsului unitara, iar calculul efectuat urmareste doar obtinerea amplitudinii
semnalului filtrat si mediat

M{s? (1)} = M{F 2 ()[I§ cos® opt — 21, Qi cos wpt -sin wpt +QF sin® wpt]} =

If - QF
2

2 2
=f2(t)-M{%}+f2(t)-M{( )cos 20t} F2 (1) - M{1 Qy -sin 20t} = (22)

2 2
li +
- 12 gy,
- in relatia (22), nivele Ik si Qk sunt variabile aleatorii independente, astfel incét:
M{lk-Q«} = M{l}- M{Q«} =0; (23)
ceea ce face ca termenul ce contine sin2mpt sa se anuleze.
- avem proprietatea:

M{1} = M{Q}; (24)
care anuleaza si al doilea termen al sumei din (22), si arata cad amplitudinea medie a componentei cu
pulsatia 2mp a semnalului ridicat la patrat este nulda — ridicarea la patrat a semnalului receptionat nu
poate fi folosita pentru recuperarea purtatorului.

- pentru a putea recupera semnalul purtator din semnalul receptionat este necesara ridicarea celui din urma
la puterea a patra.
- utilizam (24) si identitatile trigonometrice:
4 [1+ cosZocj2 1 cos2o. 1+cosd4o  3+4c0os2o+CoS4a
cos o= ——| == + =

2 4 2 8 8 (25)
sind o = 1-cos2a ) _ 1 cos2a 1+cosdo 3-4cos2a+cosda
2 4 2 8 8 ’

- dupa o serie de calcule, tinand cont ca M(I%) = M(Q«?) si M(I*) = M(Q«*), media semnalului receptionat
ridicat la puterea a patra devine:

M{F* () - (I cos mpt — Qy sin mpt) 3 =
(26)
3 1
=2 FHO I+ (MORH T+ £4(0) ML -3V *] -cos ot

- dar, pentru constelatiile patrate si pentru cele “in cruce” nivelele modulatoare satisfac relatia, v. (3) si
curs TM:

2 —
MIE = Moy = 2202, (27)
- pentru a calcula valoarea medie a sumei nivelelor ridicate la puterea a patra, folosim relatia:
2
r _
S =¥ 4 _ r(r+21)(2r+1)(3r° +3r 1); (28)
i—1 30
si dupa o serie de calcule, obtinem:
2 4 4 47 A4 1 2 4
M{I = —= 1 +3% + ..+ (N -D*]- A =—-(3N?-10N +7)-A ; 29



- inlocuind (27) si (29) 1n (26) si introducand constanta K a circuitelor de multiplicare folosite, rezulta:
4
M{s# (1)} = 3—10-f4(t) -A—g-[(w\u2 —20N +13) —(N? -1)-cos 4wy t]; (30)
K

- (30) arata ca, indiferent de numarul fazorilor, constelatiile patrate si cele “in cruce” prezintda 0 COMpo-

nenta de medie nenuld pe pulsatia 4wp, dupa ridicarea la puterea a patra a semnalului receptionat.

- deoarece distanta minima A difera pentru cele doua tipuri de constelatii, si pentru a elimina pe Ao din re-

latia (30), exprimam amplitudinea componentei de pulsatie 4 wp in functie de puterea medie a constelatiei.

- stiind ¢4, vezi curs A+PSK, TM, :

C2A3(LP-1) A% A" D)
3 2V/2 3

Pm :P| +PQ ; A:Vr; (31)

rezulta ca:

2
3Pn _, a8- 9P . (32)

N-1 0 (N—p)?
care introdusa in (30) da amplitudinea medie A4 a componentei de pulsatie 4wp:

9-P2 - (N?-1)
T KE(N—1)2

- raportul 9-Pn?/K3 = C poate lua uneori valori subunitare in practici — nivelele obtinute vor fi destul de
mici.

- din (30) — componenta la 4wp, defazata cu m, este sensibil mai mica decat componenta in banda de
baza, pe pulsatia ws. Amplitudinea acestei componente scade odata cu cresterea ordinului constelatiei, de
la 1,66-C pentru N =4, pana la aproximativ 1-C, pentru N = 256 sau mai mare.

- daca amplitudinea acestei componente este prea scazutd, Pm mica si/sau N mare, atunci semnalul pe
pulsatia 4wp nu mai poate fi folosit ca tensiune de referinta si este necesara utilizarea unei alte metode de
recuperare a purtatorului. Trebuie mentionat ca in cazul constelatiilor A+PSK cu numar mare de fazori,
16, 64,etc, unii fazori au nivele mici ale amplitudinii, ceaa ce face ca aceasta metoda sa dea erori
semnificative de sincronizare. De aceea metoda este recomandabila mai mult pentru constelatiile DPSK
implementate prin tehnica QAM, deoarece in aceste constelatii toti fazorii au aceeasi amplitudine.

- semnalul obtinut prin ridicarea la puterea a patra este filtrat TB, cu fc = 4f,, pentru a elimina componenta
de joasa frecventa — semnalul recuperat este limitat si divizat digital in frecventa cu 4.

- semnalul rezultat este folosit ca referinta de faza intr-un circuit de sincronizare dinamica, PLL digital, v.
curs TC sau par. 3.c, — purtatorul recuperat sub forma digitala.

- prin filtrarea TB a acestui semnal digital, — purtatorul local in fazd Vcoswit, care prin defazare cu n/2

Si(t r 1
r—()> (*)* P f F;'_Bf | LIM | 14 f"—'» c.p Yo, | Div. 1
c=4fp » ' | Uiy comandat !
P :r fatac I :
1
1Circuit sincro. dinamica :
L e e e e e e
Vocos(mit) -
)2 <I_ FTB
Vosin(ot) w—— fc=1fp

Fig.6. Schema bloc a recuperarii purtatorului local prin metoda ridicarii la puterea a patra a semnalului recep-
tionat §i a sincronizarii cu circuit de sincronizare dinamica si defazare analogica a purtatorului local in cuadratura

furnizeaza si purtatorul local in cuadratura Vsinoit, necesare demodularii QAM.

- schema bloc a circutului de recuperare si sincronizare a purtdtorului local realizat dupa aceasta metoda
este prezentata in figura 6.

- din relatia (30) rezulta ca purtatorul este recuperat cu un defazaj de =, care poate fi eliminat prin negarea
semnalului dupa divizarea digitala in frecventa.

- daci se utilizeaza un circuit PLL analogic pentru sincronizare, acesta poate introduce defazaje de k-n/2.
Efectele acestor rotatii asupra bitilor demodulati sunt compensate prin maparea care asigurd invarianta
constelatiei la rotatii de k-90°, mapare descrisa anterior, vezi curs TM.
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- datorita suprapunerii zgomotului peste semnalul receptionat, precum si datorita jitterului introdus de
pasul constant al circuitului de sincronizare dinamica utilizat, purtatorul recuperat este afectat de un
zgomot de faza.

Recuperarea controlata de decizie a purtatorului local

- metoda de recuperare a purtatorului controlata de decizie (,,decision directed carrier recovery” — DDCR)
foloseste semnalele banda de baza sondate Ik si Qk, si nivelele decise, Ik* si Qk*, indicate in figurile 3 si 4.
- functionarea ei se bazeaza pe presupunerea ca diferenta intre nivele sondate si cele decise se datoreaza in
intregime defazajului 6(t) dintre purtatorul receptionat si cel generat local, definit de (20.a).
- nivele sondate I’k si Q’k pot fi exprimate in functie de @(t) si de nivele modulate prin relatiile (34):

I'c = lk-cos®(KT)+Qu-sin@(KT); Q'k = lk-sin®(KT)- Qk-cos®(KT); (34)
- in fiecare perioda de simbol se calculeaza 0 tensiune de eroare data de relatia, vezi curs TM:

ek = Pk Q™ + Qi Ik* = Ik-Qx*-cos®x+ Qk- Qk*-sin®k + lk-Ik*-sin@k - Qk- lk*-cosOk =
~ (I¢*2 + Q*?)-sinGx; (35)
- in relatia de mai sus s-a aproximat ca deciziile sunt corecte si ca cele doua nivele sondate sunt afectate
similar de canal, ceea ce permite reducerea termenilor ce contin cosinusul defazajului.
- metoda calculeaza direct o tensiune de eroare proportionald cu sinusul defazajului dintre purtatorul local
si cel receptionat cu proprietatile:
o amplitudinea acestui semnal de eroare nu este direct proportionald cu defazajul decat pentru unghiuri
mici, ® < 0,2 radiani, pentru care sinusul se poate aproxima cu unghiul.

o amplitudinea tensiunii de eroare depinde si de modulul fazorului modulat.
- — aceasta tensiune nu poate fi folosita pentru comanda proportionala a fazei unui OCT.
- deoarece semnul tensiunii de eroare este acelasi cu semnul defazajului, pentru ® € (-n/2, + 1/2), ea poate
fi folosita pentru comanda unui circuit de sincronizare dinamica descris in cursul TM.
- schema bloc a circuitului de recuperare si sincronizare a purtatorului local realizat conform acestei
metode este prezentata in figura 7.

> Tsincro-i
I’k I~k stnero-t FTB Vocos(mit)
— Ua — ™ fo=r >
Calc. Tens. ex Circuit de —p»| Divizor [— —p
EROARE » comanda L p] Comandat FTB Vosin(mit)
’ K o 1 Pl fe= >
Q k Q fatac fsincro-c b

Figura 7 Schema bloc a recuperarii purtitorului local prin metoda controlatd de decizie si a sincronizérii cu
divizor comandat si defazare digitald a purtatorului local in cuadratura

- semnul lui e este folosit pentru a indica divizorului comandat sensul defazajului, operatie efectuata de
circuitul de comanda, si astfel se obtine deplasarea fazei purtatorului local cu un pas de faza constant, pana
la intrarea in zona de echilibru dinamic si apoi mentinerea ei n aceasta zona.

- si aceastd metodd poate introduce in plus 0 nedeterminare de =, vezi curs TM, iar datorita filtrarii
semnalului digital sincronizat mai poate aparea o nedeterminare de m/2, ceea ce aratd ca si aceasta metoda
de recuperare si sincronzare a purtatorului local introduce rotatiile de k-90°.

- metoda functioneaza cu rezultate bune numai pentru valori medii sau mici ale probabilitatii de eroare de
simbol, ceea ce implicd un canal de de medie sau buna calitate.

- pe canale “dificile” probabilitatea de eronare a nivelelor decise creste, ceea ce face ca aproximarea din
relatia (35) sa fie prea grosiera, ducand la cresterea probabilitatii de obtinere a unei tensiuni de comanda
cu semn opus celui necesar. Acest fapt conduce la corectii gresite de faza si la neconvergenta sincronizarii
purtatorului local, ceea ce face ca metoda sa nu fie folosita decat pe canale telefonice vocale si radio teres-
tre cu posturi fixe, care nu sunt afectate sever de fading.

- pe canalele radio afectate semnificativ de fading, este recomandabila folosirea metodei bazata pe
ridicarea la puterea a patra semnalului receptionat.

- pentru a imbunatati calitatea sincronizarii purtitorului local pe canale ,.dificile”, metodele de
sincronizare care folosesc doar semnalul modulat receptionat descrise mai sus pot fi utilizate impreuna cu
metode care folosesc semnale pilot.
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Recuperarea si sincronizarea tactului de simbol

Necesitatea si conditii impuse

- unele din metodele de recuperare a purtatoarei precum si obtinerea unor performante ridicate ale
receptorului presupun o sincronizare corecti tactului de simbol, pentru citirea corecti a valorilor Ik” si Qk’.
- daca tactul de simbol nu e corect recuperat (si sincronizat) — valorile Ik* si Ox* pot fi eronate — o
tensiune de eroare gresita, data de (35) — o demodulare incorecta (datorita sincronizarii incorecte a
purtatorului local), vezi (14) pentru © (t) # 0), —recuperarea tactului de simbol este afectatd, deci
receptorul intra intr-un ,,cerc vicios”.

- metoda DDCR si unele metode ce utilizeaza semnale pilot de recuperare a purtatorului local pot fi utili-
zate doar daca metoda folosita pentru recuperarea tactului de simbol nu depinde de calitatea recuperarii
purtatorului local.

- pentru a nu se intra in ,,cercul vicios” prezentat mai sus, care poate conduce la neconvergenta intregului
receptor si/sau la scaderea performantelor, este necesar ca metodele de recuperare a tactului de simbol sa
nu depinda de calitatea recuperarii purtatorului local.

- recuperarea tactului de simbol se realizeaza prin aplicarea unei prelucrari neliniare asupra nivelelor
demodulate in banda de baza, I’(t) si Q’(t).

- 0 astfel de metoda este metoda retardarii, descrisa in curs TM - DPSK, care aplicata unuia dintre
semnalele I’(t) sau Q’(t) poate furniza referinta de faza pentru un circuit de sincronizare dinamica, ce va
livra tactul de simbol sincronizat. Aceastd metoda face parte din categoria metodelor care extrag un
semnal de referintd, pe care il introduc intr-un circuit PLL pentru a obtine semnalul sincronizat.

- datorita faptului ca este o metoda diferentiald, aceastd metoda este, principial, insensibila fata de defa-
zajul introdus de recuperarea incorecta a purtatorului local, respectand astfel cerinta impusa mai sus.

Metoda energetica de sincronizare a tactului de simbol

- aceasta foloseste semnalele demodulate I’(t) si Q’(t) pentru a furniza un semnal de referinta, folosit la
randul lui de catre un circuit de sincronizare dinamica. Aceasta operatie Se numeste ,,recuperare”.

- datorita filtrarii simbolurilor cu aceeasi caracteristica de filtrare, variatia in timp a energiei pe o perioada
are aceeasi formad, indiferent de fazorul modulat, si de aceea, si aceastd metoda poate fi folosita indepen-
dent de calitatea recuperarii purtatorului local.

- variatia energiei semnalelor demodulate Ex(X(t)), pe perioada unui simbol, este proportionala cu variatia
sumei patratelor celor doud semnale, avand expresia data de (36) si forma prezentata in figura 8.

Ex (X(1) = 12'() + Q% (1) ={[1 k- cos O(t) + Qi -sin O(1)]? +[1'c-sin O(t) — Q' cos O(1)1*}- (36)
2 2
sin™  cos ™t ) ) sin™  cos ™t ) )
ntT : 7| =k Q)| —— 5 |+ Bkmax = 'k + Q'ks
T T

-

000000000
BN WD OO N OO

Figura 8. Variatia Ex(x(t)) pe durata unui simbol

Proprietati ale Ex(X(t))

- din (36) rezulta ca energia semnalelor demodulate pe durata unui simbol nu depinde de ©O(t).

- forma ei, datorata filtrarii cu caracteristica RC, are un maxim la milocul perioadei de simbol, adica
Tn momentul de sondare. Valoarea acestui maxim depinde de modulul fazorului receptionat in aceea
perioada de simbol.
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- datorita celei de a doua proprietati mentionate mai sus, maximumul energiei trebuie sd coincida cu
frontul pozitiv al tactului local de simbol — sincronizarea tactului de simbol se poate realiza prin
detectarea momentelor de maxim ale energiei semnalului receptionat si sinfazarea fronturilor pozitive
al tactului local de simbol cu aceste maxime.

- operatia de sinfazare se poate realiza cu un PLL digital, vezi cursul de TM, paragraful destinat sincro-
nizarii dinamice, care foloseste ca referinta de faza tensiunea de eroare calculatad conform relatiei (36).

- deoarece zona de maxim este relativ plata, pentru sincronizarea tactului local cu acest moment de ma-

Xim, se esantioneaza energia semnalului cu

1 ———— /; SRS frecventa fe = 16f, prin calcularea acesteia
0. e frrrererh in 16 momente de timp pe o perioada, si se
os /: E !+m°m' real sondare compari valorile esantioanelor din cel de al
. &0 / . \ patrulea si al doisprezecelea moment de
! | / b \ esantionare, E(3) si E(11), tensiunea de
= %9 / T :\ eroare fiind diferenta dintre valorile acestor
o / : i i \ doua esantioane:
0.4 / : E ;kT : \ ek:E(g) - E(ll)! (37)
0.3 / e ' \ - daca cele doua valori sunt egale suntem
o S : in cazul sinfazarii intre tactul de simbol
o / f 1 Ca : \ local si semnalele demodulate, vezi fig.8,
' 7 e nnndnnfannodonne in care E(3) = E(11), iar momentul de
01 08 w06 -04 -02 0 02 04 06 08 1 sondare KT aflat la mijlocul perioadei de
E@) T E(11)

simbol, coincide cu maximumul energiei

Figura 9.a Relatia intre E(3) si E(11) pentru tactul local de simbol si cu momentul de IST nul.

defazat Tn urma semnalelor demodulate

- dacid ex > 0, atunci tactul de simbol este Tn

urma semnalelor demodulate si trebuie

1 T T T T T T T T T
- /], Pﬁm"m- ideal sondare avansat, fig. 9.a, iar daca ex<0, tactul local
; : mom. real sondare de simbol este in fata semnalelor demodu-
08 i i late si trebuie intarziat, fig. 9.b., pentru o
07 ; : \ sondare optima in momentul cand ISI este
_. 06 ey nula.
g o /: b \ - valoarea acestei tensiuni comanda, dupa o
m /! o \ filtrare TJ, oscilatorul comandat in tensiune
o /o e T \ al buclei PLL cu care se poate implementa
03 / . i i : \ acest circuit, asa cum se z_iratﬁ in fig. Z_I.O. In
02 . L acest caz pasul de sincronizare nu va fi con-
o / i m— s \ stant, amplitudinea lui depinzdnd de
. ~ nnndnnninnodnnnrfe . marimea tensiunii de eroare. Aceasta este

4 08 06 04 02 0 D2 04 06 08 1 | ingd un multiplu al unei valori elementare,

E(3) YT E(1) R .
- 0.b Relatia intre E(3) i E(11 4 tactul local de simbol date de raportul intre frecventa de esantio-
igura 9. Relatia intre E(3) si E(11) pentru tactul local de simbo nare si cea de simbol. Nici Tn acest caz

defazat Tnaintea semnalelor demodulate . .
tensiunea de eroare nu este direct propor-

tionala cu valoarea defazajului, datorita legii neliniare de variatie a energiei pe durata unui simbol. De
aceea se recomanda sinfazarea cu pas de faza constant.
- pentru a obtine o sincronizare cu pas constant este necesar doar semnul tensiunii de eroare, acesta indi-
cand sensul Tn care un circuit PLL digital, de tipul circuitului de sincronizare dinamica, va face corectia de
faza a tactului de simbol generat local.
- pasul de sincronizare al acestui circuit este dat de (38) , daca relatia dintre fe si fs este cea mentionata.

AD, = 360%2™ ; f, = 2™-f;; (38)
n general, cele mai folosite valori pentru m sunt 6 sau 7, si nu 4 ca in exemplul anterior, acestea fiind un
compromis intre precizia dorita, pe de o parte, si viteza de sincronizare si volumul de calcule necesar
pentru implementarea circuitului de recuperare si sincronizare a tactului de simbol, pe de alta parte.
- utilizarea metodei trebuie sa tina cont de doua aspecte:
e datorita interferentei intersimbol, valorile energiei intre momentele de sondare pot depasi nivelul din

momentul de sondare;
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Figura 10. Schema bloc a receptorului MAO pentru receptia semnalelor DPSK- cu comanda proportionala

o valorile energiei, in momentele de sondare, variaza in functie de modulul simbolului transmis, pentru
constelatiile A+PSK. Pentru constelatiile cu modul constant, de tip DPSK, acest aspect nu este valabil.

- pentru cazul modulatiilor DPSK, indiferent de simbolul emis, variatia energiei este identica pe durata
fiecarei perioade de simbol, iar esantioanele E(3) si E(11) trebuie sa fie egale in cazul in care tactul de
simbol este sinfazat cu semnalul receptionat — diferenta dintre cele doud esantioane poate fi folosita
pentru determinarea semnului defazajului si comanda unui circuit de sincronizare dinamica.

- metoda este insa sensibila la variatiile de amplitudine ale semnalului receptionat si necesita inserarea
unui amplificator cu castig controlat (AGC) Tnaintea etajului de demodulare. Acest circuit are rolul de a
asigura nivele I’(t) si Q’(t) de 0 amplitudine aproximativ constantd, atat pentru acuratetea functionarii cir-
cuitului de recuperare al tactului de simbol cat si a celor de decizie.

- pentru cazul modulatiilor A+PSK, circuitul AGC trebuie sa asigure proportionalitatea nivelului de la
iesire cu nivelul transmis pentru fiecare tip de simbol.

- tactul de bit, necesar convertoarelor paralel/serie de la iesirea demodulatoarelor, este sincronizat tot
de circuitul de sincronizare al tactului de simbol.
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