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RESUMO

Rédios definidos por software, também chamados de radios de software, constituem
uma tecnologia recém-desenvolvida em que software de processamento de sinal, executando
em uma dada plataforma de processamento, realiza fun¢des dos radios que tradicionalmente
sdo feitas através de hardware. Tais radios assumem um papel importante no contexto atual
das telecomunica¢des, pois contribuem para uma maior flexibilidade e rapidez no
desenvolvimento das comunicagdes wireless, na medida em que estas incorporam novas
funcionalidades, servicos ¢ padrdes. Este trabalho objetiva apresentar as caracteristicas e
principios gerais dos radios de software, bem como suas vantagens, aplicagdes ¢ arquiteturas
mais comumente utilizadas. A tecnologia de hardware subjacente que possibilita o projeto de
tais rddios também ¢ descrita. H4, ainda, a proposi¢cdo de uma aplica¢do-exemplo simples, a
recepcdo de sinais AM, incluindo dois diferentes tipos de demodulacdo, a fim de ilustrar como
estas podem ser efetuadas através de um radio de soffware, simplesmente programando de
maneira apropriada um processador digital de sinais. Além disso, o trabalho descreve as
simulagdes computacionais que foram realizadas para a comprovacdo da eficacia desta
aplicacdo-exemplo. Os resultados das simulagdes sdo analisados levando-se em consideragdo
topicos importantes da teoria de processamento digital de sinais.

Palavras-chave: radios de software, radios definidos por software, comunicagdes wireless,
processamento digital de sinais.



ABSTRACT

Software Defined Radios, also named Software Radios, are a new technology where
signal-processing software, running over a certain platform, perform functions that are done
commonly by hardware. These radios play an important role in the current
telecommunications context because they help to provide more flexibility and speed for the
wireless communications systems development as they incorporate new functions, services
and standards. This paper intends to characterize the software radios and expose their general
principles, advantages, applications and more common architectures. The hardware
technologies that support software radios projects are also described. Besides, this paper
proposes a simple application, the reception of AM signals, including two different types of
demodulation, to illustrate how they can be performed by the use of software radio simply by
programming a digital signal processor. This paper also describes the computational
simulations that were performed to demonstrate the success of the reception process. The
simulation results are analysed by taking into account important topics of the digital signal
processing theory.

Key words: software radios, software defined radios, wireless communications, digital signal
processing.
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1
INTRODUCAO

O presente trabalho propde o estudo de varios aspectos relacionados a tecnologia dos
radios definidos por software. Como sera visto, os radios definidos por software utilizam a
concepgdo de substituicdo de parte do hardware que executa suas fungdes basicas por
software de processamento de sinal. Tal substitui¢do confere a esses radios caracteristicas de
maior flexibilidade, permitindo a operacdo em varios modos ¢ padrdes distintos, bem como
facilitando a incorporagdo de novas funcionalidades e servigos com maior rapidez, através de

simples adicao/substitui¢do de modulos de software.

Desta maneira, o assunto em questdo assume uma grande importincia no contexto dos
sistemas de telecomunicagdes atuais, que tém passado por uma rapida evolugdo. E de
conhecimento geral a grande expansdo das tecnologias mdveis ¢ wireless, com uma gama
crescente de dispositivos conectados a redes de comunicagdes comportando fungdes cada vez
mais variadas. Dispositivos tais como palmtops, celulares e smart-phones vém incorporando
novas funcionalidades de tal forma que a antiga diferenciacdo entre o telefone, a TV ¢ o PC
(Personal Computer) tem sido dificultada. Além disso, as comunicacdes moveis de terceira
geracdo (3G) tém fortemente incentivado a pesquisa em torno dos radios de software. A
presenca de varios padrdes ¢ protocolos para as comunica¢des wireless ¢ a grande gama de
servicos oferecidos pelos provedores de comunicagdes mdveis tém exigido sistemas que, com

facilidade, se adaptem a novos requisitos ¢ sejam reconfiguraveis.

Quanto aos trabalhos ja realizados na area dos radios de software, destacam-se aqueles
que, ao explorarem os conceitos envolvidos, propdem aplicagdes praticas e prototipagdo. A
referéncia [1], por exemplo, propde um hardware de teste para implementar uma arquitetura

de radio de software multi-padrao englobando GPRS, UMTS ¢ IEEE 802.11 (WLAN). A
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referéncia [2], por sua vez, demonstra o conceito de rddio de software construindo um
transmissor € um receptor com propositos demonstrativos, emulando uma versdo modificada
do padrio de telefonia movel CWTS (China Wireless Telecommunication Standard).
Também merece destaque a referéncia [3], que descreve a implementagdo de uma plataforma
de rédio de software, baseada em DSPs (Digital Signal Processors ou Processadores Digitais
de Sinais), que suporta, com uma arquitetura de hardware comum, trés padroes: Bluetooth,

ETSI Hiperlan (High-Performance European Radio LAN) ¢ IEEE 802.11.

Por outro lado, o presente trabalho objetiva apresentar de maneira detalhada as
caracteristicas ¢ principios gerais dos radios de software, bem como as vantagens, aplicacdes
¢ arquiteturas mais comumente utilizadas. Além disso, também ¢ objeto de estudo o hardware
¢ a tecnologia subjacentes que possibilitam o desenvolvimento de tais rddios. A dissertacdo
inclui ainda a proposi¢do de uma aplicagdo-exemplo simples, a recep¢do AM, incluindo dois
diferentes tipos de demodulacdo, a fim de ilustrar como estas poderiam ser efetuadas através
de um radio de software, simplesmente programando de maneira apropriada um DSP. Para a
confirmacdo da eficicia da aplicagdo-exemplo, foram realizadas simulagdes computacionais
e, para a compreensdo ¢ andlise dos resultados destas simulagdes, foi feita uma rapida

abordagem de topicos importantes da teoria de processamento digital de sinais.

No Capitulo 2, na Secdo 2.1, sdo apresentadas as definicdes mais comuns encontradas
na literatura para os radios de software. J4 a Secdo 2.2 clarifica os principios gerais dos radios
de software através da comparacdo com a arquitetura dos radios tradicionais. Ela descreve,
por exemplo, que o sinal a ser transmitido (radio de software transmissor) ou recebido (radio
de software receptor) ¢ digitalizado em algum estagio ¢ ¢, entdo, processado usando-se
técnicas de processamento digital de sinais residentes em software. Este define as
caracteristicas do radio e ¢, intrinsecamente, flexivel e reconfiguravel. Além disso, a Segdo
2.2 ressalta as vantagens dos radios baseados em software sobre os radios com paradigma
baseado em hardware. Em seguida, na Se¢do 2.3, sdo ilustradas varias aplicacdes possiveis
para os radios de software. J4 a Segdo 2.4 explica, exemplifica ¢ compara as principais
arquiteturas utilizadas nos projetos de radio de software. Estas se baseiam no estagio em que a

digitalizagdo ocorre: RF, FI ou banda base.

O objeto do Capitulo 3 ¢ a tecnologia de hardware subjacente que d4 suporte ao
desenvolvimento dos radios de software: os conversores A/D (analdgico-digital) e D/A
(digital-analogico) ¢ a plataforma de processamento, com énfase nos DSPs. A Secdo 3.1

aborda os conversores A/D e D/A, com énfase nos processos de conversdo ¢ nos principais
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parametros que devem ser levados em consideracdo na escolha dos conversores a utilizar em
um radio de software. A Se¢do 3.2 aborda o hardware de processamento que pode ser
utilizado em radios de software, comparando variados tipos ¢ motivando o uso dos DSPs.
Além disso, ela descreve as principais caracteristicas arquiteturais presentes nos DSPs ¢
exemplifica alguns DSPs disponiveis no mercado, bem como os critérios utilizados na selecdo

deles.

O foco do Capitulo 4 ¢ a abordagem de alguns topicos da teoria de processamento
digital de sinais relevantes para a compreensdo ¢ andlise dos resultados das simulagdes
computacionais descritas no Capitulo 5. As Secdes 4.1 ¢ 4.2 abordam os sinais de tempo
discreto incluindo a representacdo destes sinais no dominio da freqiiéncia através de DTFT
(Discrete-Time Fourier Transform), DFT ( Discrete Fourier Transform) ¢ FFT (Fast Fourier
Transform). J4 a Secdo 4.3 da énfase aos sistemas de tempo discreto LIT (Lineares ¢
Invariantes no Tempo) caracterizando-os nos dominios do tempo ¢ da freqiiéncia através da
resposta ao impulso ¢ da resposta em freqiiéncia, respectivamente. Em seguida, a Secdo 4.4
aborda parte da teoria de filtros digitais, concentrando-se nos conceitos basicos sobre os
filtros FIR de fase linear ¢ no projeto de tais filtros através de uma técnica conhecida como

janelamento.

O Capitulo 5 propde uma aplicacdo, exemplificando a recepcdo AM, usando o método
de radio de software para dois tipos distintos de demodulagdo: AM-DSB (Double Sideband,
ou Banda Lateral Dupla) com portadora ¢ AM-SSB-SC (Single Sideband Suppressed Carrier,
ou Banda Lateral Unica com Portadora Suprimida). A Secdo 5.1 faz uma breve revisio de
como usualmente s3o realizadas a transmissdo ¢ recepcdo AM analdgicas nos radios
tradicionais, com énfase na descricdo dos processos de modulagdo ¢ demodulacio AM-DSB
com portadora ¢ AM-SSB-SC. Ja a Secdo 5.2 descreve a recep¢do AM com o uso das
demodulagdes supracitadas, porém inserida no contexto alternativo de um radio de software.
Finalmente, na Secdo 5.3, sdo descritas as simula¢des computacionais realizadas no software
Scilab, gratuito e open source, cujos resultados comprovam a eficacia dos esquemas de
recepcdo ¢ demodulagdo apresentados na Segdo 5.2. Também na Se¢do 5.3, os resultados das

simulagdes sdo analisados usando-se a teoria de processamento de sinais.
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RADIOS DE SOFTWARE

2.1 Definigoes

Uma exata defini¢ao de radio de software ¢ controversa ¢ ndo existe consenso sobre o

nivel de reconfiguracdo exigida para classificar um rddio como radio de software. Contudo, as

seguintes defini¢cdes tém sido utilizadas:

a)

b)

Conforme citado em [4], os radios de software sdo uma classe de radios
programaveis em que o mesmo hardware pode executar diferentes funcgdes em

diferentes momentos.

Em [5], ¢ citado que radios de soffware sdo radios reconfigurdveis nos quais uma
grande parte da funcionalidade ¢ implementada através de dispositivos
programaveis de processamento de sinal, dando ao radio a habilidade de mudar
seus pardmetros de operacdo para acomodar novas caracteristicas ¢ capacidades.
Pela substituigdo de  componentes analdgicos de radios tradicionais por
processamento de sinal digital, os radios de soffware permitem uma maior

flexibilidade.

Segundo [5], também uma boa definigdo seria a de que radios de software sdo
radios substancialmente definidos em software ¢ cujo comportamento da camada
fisica pode ser significativamente alterado através de mudangas neste software.

Um radio que inclui um DSP (Processador Digital de Sinais) ndo ¢
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necessariamente classificado como radio de software. Contudo, um radio que
define em software sua modulacdo, corre¢do de erro, processos de criptografia,
exibe algum controle sobre o hardware de RF e pode ser reprogramado ¢

certamente um radio de software.

d) Em [1], diz-se que radio de software ¢ um sistema de radio que tem pardmetros
como largura de banda, nivel de poténcia, tipo de modulacdo, codificacido do canal,
dentre outros, todos eles configurados por software sem a necessidade de se trocar

0 hardware.

Outro conceito que tem sido explorado por alguns autores ¢ o conceito de radio
cognitivo. Trata-se de um rddio de software inteligente ¢ adaptativo, que representa um
avanco em relagdo ao conceito de radio de software [6]. O radio cognitivo ¢ um radio de
software inteligente, que ¢ capaz de se auto-adaptar, modificando seu modo de operagdo para
alcangar maior desempenho e eficiéncia espectral. Ele requer inteligéncia artificial ¢ poder
computacional significativos para processar algoritmos adaptativos em tempo real. O radio
cognitivo deve ser capaz, por exemplo, de se adaptar ao ambiente de propagagdo modificando
a forma de detec¢@o dinamicamente para evitar que a recepcao se deteriore. Ele também deve
ser capaz de detectar informacdo de uma grande variedade de fontes, de usar protocolos

distintos e de permitir aplicagdes diversas e requisitos minimos de desempenho.

2.2 Principios Gerais e Comparagcao com os Radios Tradicionais

Para entender melhor os radios de software, faz-se necessario compara-los com os
radios tradicionais, cuja concepgao ¢ basicamente orientada a hardware.

A Figura 2.1-a, presente em [7], exibe um modelo simplificado de um receptor
tradicional. Para maior simplicidade, os estigios de amplificagdo do sinal foram omitidos. A
antena recebe a RF (radiofreqiiéncia), mas a extracdo da informagdo diretamente do sinal de
RF ¢ complicada, pois existem muitos canais no sinal recebido pela antena. Primeiramente,
um filtro de RF sintonizével seleciona o canal desejado, mas a filtragem ndo consegue
eliminar completamente os canais adjacentes, pois geralmente tal filtro ndo possui fator de
qualidade adequado para esta funcdo. Para eliminar os canais adjacentes, o sinal ¢
primeiramente convertido para uma freqiiéncia mais baixa, fixa, denominada FI (Freqiiéncia
Intermediéria). Apds este ponto, o sinal ¢ filtrado novamente, eliminando-se os componentes

adjacentes. Como todos os canais sdo convertidos para a mesma freqiiéncia FI, este segundo
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filtro ndo precisa ser sintonizével ¢ pode ser construido com fator de qualidade adequado ¢ a
custos mais baixos, j4 que a filtragem se da em freqiiéncias mais baixas. Posteriormente, a
informagdo ¢ extraida da FI através de técnicas de demodulacdo. Este esquema simplificado
abrange as fungdes presentes em dispositivos como receptores tradicionais AM ¢ FM.
Transceptores modernos como os encontrados em Estacdes Radio-Bases ¢ telefones celulares
requerem componentes de hardware adicionais para realizarem fungdes mais complexas
como equalizacdo e deteccdo de erro. A cadeia de transmissdo ¢ similar a cadeia de recepcao,
com a informacdo seguindo o caminho inverso: o sinal de informac¢do ¢ modulado em uma
freqiiéncia intermedidria ¢ convertido para cima, ocupando a banda de RF a ser transmitida
pela antena.

A concepcdo orientada a hardware dos radios tradicionais impde uma séric de
limitagcdes. Primeiramente, radios tradicionais apresentam baixa flexibilidade para se
adaptarem a novos servicos ¢ padrdes. Cada elemento de hardware do radio que executa uma
determinada funcdo ¢ projetado para operar sobre uma banda de freqiiéncia de RF particular,
levando-se em conta um certo padrdo. Para que tais radios estejam aptos para operar sob
novas condicdes, eles devem ser reprojetados ¢ seus mddulos de hardware devem ser
substituidos. Reprojeto, fabricacdo ¢ substituicdo de componentes de hardware envolvem
altos custos ¢ longo tempo. Além disso, radios tradicionais sdo também limitados no numero
de servigos que eles podem prover. Por exemplo, quando dois ou mais servigos precisam ser
integrados no mesmo dispositivo, deve ser criada uma cadeia de RF para cada servigo.

A Figura 2.1-b ilustra um receptor usando a concepgao de radio de software ideal. Um
radio de software ideal ¢ aquele em que toda a deteccdo do sinal ¢ feita por software,
substituindo-se praticamente todos os componentes analdgicos. Observa-se, nesta figura, que
um processador, executando um software especial, juntamente com um conversor analégico-
digital (A/D) e um conversor digital-analdgico (D/A), substituem a cadeia com componentes
de hardware dos radios tradicionais. O conversor A/D digitaliza o sinal de RF analdgico ¢
técnicas de processamento de sinal (software executado no processador) atuam sobre as
amostras digitalizadas. Posteriormente, sobre o resultado deste processamento, ¢ realizada a
conversdo digital-analdgica, para que a informacao seja apresentada em uma forma adequada
para o usudrio, por exemplo, audio e/ou video. Na pratica, o esquema para radios de software
¢ um pouco mais complexo devido as limitagdes da tecnologia atual, mas isto sera visto na
Secdo 2.4. O uso de processadores com software de processamento de sinal aumenta a
flexibilidade do rddio de software que pode mais facilmente se adaptar a novos servigos ¢
padrdes: novo software ¢ instalado sem que o hardware necessite ser substituido, desde que o

hardware seja compativel com as caracteristicas basicas do novo servigo. O desenvolvimento
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do software requer menos tempo ¢ € menos custoso em relacdo ao desenvolvimento de
mddulos de hardware.

Transmissores usando a concepgdo de radio de software funcionam de forma andloga
aos receptores. Um conversor A/D digitaliza a informacdo (analdgica) a ser transmitida e
envia as amostras digitais para um processador, que atua sobre tais amostras usando um
software especifico de processamento de sinal. A saida do processador ¢ um sinal digital que
representa nimeros, que sdo enviados para um conversor D/A, gerando assim um sinal
analdgico a ser transmitido pela antena. Esta disserta¢do, entretanto, devido a esta simetria
entre transmissores e receptores, focalizard, sobretudo, os receptores que usam a concepcao de

radio de software.

Radio Tradicional: paradigma baseado em hardware

Antena r———————————____

|
i | |Hexragioad | |
| Fitro | ||Conversio || Filtro IInfurmat;ﬁu I I —_——
aQ REFI de FI " Usuario
|1 | | | ||

Radio de software: paradigma baseado em software

Antena o e e e e e
Processador :
;‘j'hD + _FD."!L—.’ Usuario
) Software ) . .
sinal de RF I Sinal Sinal sinal analogico em
analogico I digital digital handa base
I I DI I S S DS B B DS DS DI DS B —I

Figura 2.1 - Equipamento de radio: paradigma baseado em hardware (a) versus paradigma baseado em
software (b) .

Como visto anteriormente, projetos de radios tradicionais (hardware) sido realizados
de forma especifica para cada tipo de aplicagdo. Um radio completamente baseado em
hardware tem utilidade limitada, uma vez que os pardmetros da maioria dos modulos
funcionais sdo fixos. Em radios de software, fun¢des tradicionalmente executadas por
circuitos analdgicos sdo realizadas por software que reside em processadores. Tais fungdes
podem ser facilmente programadas para executar transmissdo ¢ recep¢do sobre uma larga

gama de freqiiéncias, usando uma grande variedade de formatos, desde que os processadores ¢
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0s conversores tenham, respectivamente, poder computacional ¢ taxas de amostragem

suficientes. Portanto, os radios de software apresentam uma série de vantagens em relacdo aos

radios convencionais. Estas vantagens advém da substitui¢do de parte dos componentes

analogicos da cadeia de RF por modulos de software facilmente reconfigurdveis. Dentre as

principais vantagens dos radios de software sobre os radios convencionais, destacam-se [5]:

a)

b)

Operacdo multimodo. O explosivo crescimento da tecnologia wireless levou a
proliferacdo de muitos padroes de transmissdo, sendo desejavel que um dispositivo
possa operar de acordo com varios padrées. Um radio de software pode mudar seu
modo de operacdo simplesmente carregando o software apropriado em sua
memoria. Ele pode usar diferentes modulagdes, bandas de freqiiéncia, filtragem,
técnicas de codificacdo ¢ outros processamentos. Segundo [6], esta grande
flexibilidade prové uma enorme oportunidade de resolver problemas de
interoperabilidade entre diferentes padroes. Os radios de software, por sua
natureza, sdo independentes de padrdes, protocolos ¢ outras especificagdes, pois
podem adaptar-se facilmente as especificagdes existentes e futuras.

Flexibilidade para incorporar funcionalidade adicional e fazer atualizagdes. A
arquitetura flexivel dos rddios de software permite adicionar melhorias ¢
funcionalidades sem a necessidade de substitui¢do do sardware. Em [1], também
se destaca que o radio de software pode permitir que um produto unico seja capaz
de atender a uma grande gama de consumidores distintos que, através de
atualizacdes de software, estariam sempre aptos a utilizar novos servicos
proporcionados pelos provedores.

Compactacdo ¢ eficiéncia de poténcia. Isto ocorre porque um sé processador de
sinal digital pode implementar muitas fungdes, como demodulagdo, filtragem ¢
amplificacdo, substituindo componentes da cadeia analdgica, consumindo energia
mais eficientemente, sobretudo quando o mesmo hardware ¢ reutilizado para

implementar multiplos sistemas ¢ interfaces.

2.3 Aplicagoes

As aplicacdes mais evidentes para os radios de software encontram-se em infra-

estrutura wireless ¢ em dispositivos de comunicacdo no mercado de massa. Em [1],

menciona-se que os sistemas de radios de software encontram grande aplicagdo nas

comunicagdes moveis ¢ wireless, pois ampliam a capacidade de reconfiguragdo de tais

sistemas em resposta aos requisitos dos usudrios. Através deles, a demanda por novas
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aplicacdes pode ser economicamente suprida por meio de féacil reconfiguracdo do terminal.
Um usudrio poderia, por exemplo, escolher entre redes WLAN, GPRS ou UMTS, de acordo
com sua preferéncia, usando o mesmo dispositivo fisico. Com a crescente demanda por
dispositivos conectados a redes de comunicagdo, sejam eles notebooks, celulares, palmtops,
dentre outros, uma infinidade de padrdes tém surgido ¢ uma integracao desses padrdes em um
terminal Unico tem se tornado desejavel, o que ¢ facilitado pelo uso de radio de software.

Dentro da telefonia movel, diversas geragdes tém surgido (2G, 2.5G ¢ 3G, por
exemplo), levando ndo a substituicdo de uma geragdo por outra, mas a coexisténcia de
diversos sistemas [2]. Além disso, embora existam esforcos para reduzir o numero de padroes
de transmissdo, existe uma infinidade de padrdes que variam de um pais para o outro, que
usam técnicas de modulacdo, protocolos ¢ bandas de freqiiéncia distintas. O excesso de
padrdes ¢ ruim tanto para fabricantes como para consumidores. Um Unico padrdo mundial
traria beneficios, mas a competicdo entre os mercados americanos, europeus ¢ asiaticos torna
este padrao Unico dificil de se alcangar. Por este motivo, o radio de software emerge como
uma solucdo pragmadtica: o aparelho do usuario seria capaz de se adaptar dinamicamente ao
ambiente no qual estd localizado pela execucdo do software apropriado a cada situagdo,
facilitando assim a questdo do roaming global. Se um terminal ¢ incompativel com uma dada
tecnologia de rede em uma certa regido, um mddulo de software apropriado ¢ instalado no
aparelho (possivelmente pelo ar). Com isso, obtém-se o acesso a rede de forma transparente
a0 se cruzar varias regioes geograficas.

Além de ser menos dependente de padrdes, o radio de software traz inumeras
vantagens para usudrios, provedores de servigo ¢ fabricantes [6]. Usudrios finais adquirem
independéncia quanto ao seu aparelho, pois, com um simples hardware escalavel ¢
compativel com os sistemas em escala global, ndo tém necessidade de comprar novos
aparelhos conforme novos padrdes surjam. Provedores podem oferecer servigos diferenciados
sem ter que dar suporte a uma grande gama de tipos de aparelhos. Estagdes radio-bases e
terminais usando arquiteturas baseadas em soffware podem permitir multiplas interfaces
acreas, inclusive durante periodos de transicdo de uma geragdo de telefonia méovel para outra,
¢ podem facilmente sofrer atualizacdes via software, ampliando, com rapidez, a diversidade
de servigos. Além disso, fabricantes de equipamentos podem construir dispositivos mais
genéricos, capazes de proporcionar multiplas funcionalidades pela adicdo de modulos de
software, dispondo, por isso, de um tempo de vida util maior. Ao mesmo tempo, cles
conseguem cumprir a exigéncia atual de curto tempo de desenvolvimento, pois o tempo
necessario para se projetar ¢ implementar um equipamento baseado principalmente em

software ¢ menor que o necessario para o desenvolvimento de um equipamento
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predominantemente baseado em hardware.

2.4 Arquiteturas mais comuns

As principais diferencas entre os diversos projetos de radio de software derivam,
sobretudo, do estagio em que a digitalizacdo ocorre (RF, FI ou banda base) ¢ da plataforma de
processamento de sinal digital utilizada. Ambos os fatores afetam também o software a ser
desenvolvido. A plataforma de processamento de sinal digital pode ser baseada em
dispositivos ASICs, FPGAs, DSPs, processadores de propodsito geral ou uma combinagdo
destes. A plataforma de processamento sera explorada na Sec¢do 3.2 ¢ o estigio da
digitalizag@o na presente se¢ao.

Na Secdo 2.2, mencionou-se que, em um radio de soffware, o sinal transmitido ou
recebido ¢ digitalizado em algum estagio e, entdo, processado usando técnicas de
processamento de sinal digital residentes em software flexivel e reconfiguravel que define as
caracteristicas do rddio. Nesta se¢do, abordar-se-4 o fato de que esta digitalizagdo pode
ocorrer basicamente em trés estdgios: RF, FI ou banda base. Nos receptores, foco deste
trabalho, a digitalizagdo feita em RF, logo apds a antena, tipica do modelo de radio de
software ideal (Figura 2.1-b), compde o paradigma mais flexivel, uma vez que todo o
processamento do sinal ¢ feito por software. Contudo, este tipo de digitalizagdo ¢, na
atualidade, dificil de ser realizado na prética, devido as limita¢des dos atuais conversores A/D
¢ processadores, sobretudo quanto & velocidade de ambos ¢ a capacidade computacional dos
processadores. Portanto, a digitalizagdo deve ocorrer em outros pontos da cadeia de radio

tradicional (ver Figura 2.1-a).

2.4.1 Digitalizacdo em RF

A Figura 2.2 [5] mostra uma topologia de front-end conhecida como receptor TRF
(Tuned Radio Frequency), a qual pode ser utilizada em projetos de radio de software ¢ que
mais se aproxima do modelo de rddio de software ideal. Nesta arquitetura, a parte analogica
estd limitada & se¢do de RF, onde um filtro passa-faixa seleciona uma grande por¢cdo do
espectro de freqiiéncias que contém os servicos desejados. Apos a amplificagdo,
possivelmente por um LNA (Low Noise Amplifier), um conversor analogico-digital, também
chamado de ADC, digitaliza o sinal com uma dada precisdo. O sinal digitalizado ¢, entdo,
processado digitalmente, executando-se via software as fungdes no nivel fisico de :

o Centralizacdo do espectro do sinal recebido para a banda do servigo de interesse



28

naquele momento;
« Filtragem necessaria para rejeitar sinais adjacentes indesejaveis;
o Demodulagdo ¢ decodificagdo do fluxo de simbolos, bem como adi¢do de

informagdes necessarias a processamentos subseqiientes de camadas superiores, se

existirem.
BPF —™ AGC [—™| ADC ™™
Saida digital para
filtro de FX processamento

Figura 2.2 — Receptor TRF .

A dificuldade pratica em se utilizar o TRF reside na limitacdo enfrentada pelo
conversor analdgico-digital, que deve lidar com sinais de alta freqiiéncia, devendo possuir alta
taxa de amostragem. Ele também deve possuir uma faixa dindmico grande. Este tipo de
conversdo ¢ cara, dificil ¢ consome muita energia. A vantagem desta topologia ¢ o numero
minimo de partes analdgicas, conferindo ao receptor maior flexibilidade.

E necessario ressaltar que a capacidade de permitir distintos padrdes, bem como a
flexibilidade deste tipo de radio de software, ndo ¢ ilimitada, sendo restringida sobretudo

pelos seguintes fatores:

« Banda de freqiiéncias ¢ a largura de banda do estdgio de RF;
« Freqiiéncia de amostragem do conversor analdgico-digital ;

« Capacidade computacional do dispositivo responsavel pelo processamento de sinal

digital.

E importante lembrar que a digitalizacio em RF nido ¢ completamente explorada
pelos sistemas comerciais atuais devido as limitacdes da tecnologia e consideracdes de custo.
Primeiramente, a se¢do analogica de RF deve operar numa faixa muito larga, variando de
MHz a dezenas de GHz. Além disso, a alta taxa de amostragem exigida pelas altas
freqliéncias impde sobre os conversores severas exigéncias de operagdo. Por fim, a
amostragem em estagios iniciais da cadeia de RF faz com que processadores mais rapidos e,

por isso, mais caros sejam exigidos. Em virtude de tais limitacdes, a digitalizacdo do sinal no
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estagio de FI ainda ¢ a mais utilizada para fins comerciais.

2.4.2 Digitalizagdo em Fl

Para superar os problemas atuais da digitalizagdo em RF, os projetistas de radio de
software tém posicionado o conversor A/D apos o estdgio de F1. Esta arquitetura requer um
front-end, que consiste basicamente de um filtro de RF, um conversor de RF para FI ¢ um
filtro de FI (veja Figura 2.3 [7]). O front-end seleciona e converte o sinal para FI como fazem
os radios tradicionais. Antes da demodulacdo, um conversor A/D digitaliza o sinal. Em
seguida, o software de processamento de sinal, executado em um processador, extrai a

informagdo contida na modulagao.

Receptor tradicional
Antens
itena_ | | | | | |
N/ | | | ; I
\ | - I - ' Filtro I Extracdo da I
1 tro onversio , || Informacio o
I de RF _I-. RFTI _I—' de FI | —I" Usuario
I I I | || (demodulagiio) | |
| I I I I
I I I I I
RF RF FI FI Banda Base
FRONT-END RF
Receptor Radio de Software: digitalizacéio em FI
Antena
X -
\/ : :
\I__ i I Tratamento I
FRONT-END W AD » por D/A Usuario
RE sinal L2oftware | o )
sinal de RF sinal de FT digital tieital I sinal analogico em
analogico analogico & banda hase

Figura 2.3 — Receptor tradicional versus receptor radio de software com digitalizacdo em FI .

Existem duas principais vantagens na digitalizacdo em FI. Primeiramente, os
conversores A/D atuais podem alcancar a velocidade e resolugdo exigidas na freqiiéncia de FI.
Segundo, esta arquitetura exige menos recursos computacionais porque o filtro de RF
sintonizdvel do fromt-end limita o numero de canais recebidos, reduzindo o trabalho de
selecdo de canal feito pelo software (além de evitar a chamada freqiiéncia imagem). A
freqliéncia imagem ¢ um componente de freqiiéncia indesejavel que, apoés o processo de

conversdo de RF para FI, passa a ocupar a banda de freqiiéncias do canal desejado,
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prejudicando a recepgdo. Isto pode ser evitado pela pré-filtragem realizada pelo filtro de RF.
O receptor super-heterodino mostrado na Figura 2.4-a [5] ilustra bem a digitalizacdo em
FI. Ele translada a freqiiéncia do sinal entrante para uma freqiiéncia intermedidria (FI) mais
baixa, que ¢ fixa ¢ independe da freqiiéncia central do canal desejado. Apds a translacdo para
FI, a conversdo analogico-digital ¢ feita. Comumente, esta topologia pode envolver dois
estagios de conversdo para baixo (Figura 2.4-b [5]), permitindo requisitos menos exigentes
para os filtros e permitindo que o ganho seja alcangado gradativamente. Porém, esta
concepcao resulta em um circuito maior ¢ em maior consumo de poténcia. A escolha pela
conversdo simples (Figura 2.4-a) ou dupla (Figura 2.4-b) depende de muitos fatores, dentre os
quais o espacamento entre os canais ¢ o plano de freqiiéncias. Em geral, quanto menor o
espacamento entre os canais, mais atraente a conversdo dupla se torna pela sua maior

seletividade.
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Figura 2.4- Receptor super-heterodino de conversao simples (a) e receptor super-heterodino de conversao
dupla (b) .

Dentre os componentes do super-heterodino da Figura 2.4-a, destacam-se um filtro de
RF sintonizavel responsavel pela pré-filtragem do canal selecionado, um LNA, que amplifica
o sinal de RF filtrado sem aumentar o ruido, um filtro para retirar a freqiiéncia imagem antes
da conversdo para baixo, um oscilador ¢ um misturador para realizar a conversao para baixo,

transformando o sinal de RF em sinal de FI, um filtro centralizado em FI, eliminando-se por
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completo qualquer sinal adjacente, ¢ um circuito de controle automético de ganho (AGC,
Automatic Gain Control) para proporcionar um nivel adequado de sinal para a posterior
conversdo analogico-digital. J& o super-heterodino da Figura 2.4-b mostra, além dos
componentes presentes na Figura 2.4-a, um estdgio de conversdo para baixo adicional com
um oscilador, um misturador ¢ um filtro adicionais, porém todos os seus filtros possuem

requisitos menos exigentes quanto ao fator de qualidade.

2.4.3 Digitalizacdo em Banda Base

A digitalizagdo em banda base ¢ algo bem usual nos transceptores atuais. Em alguns
casos, a informagdo ¢ analogicamente extraida e a amostragem em banda base ¢ usada nos
estagios subseqiientes para prover técnicas de processamento de sinal, tais como equalizagdo.
Isto ¢ comum em radios de carros, por exemplo. Nestes casos, em virtude de nenhuma das
funcdes de extracdo da informacgdo ser realizada por software, estes radios, mesmo usando
digitalizagdo em banda base, geralmente ndo sdo considerados radios de software. A Figura
2.5 [7] mostra uma arquitetura com digitalizacdo em banda base que adiciona a tradicional
cadeia do radio tradicional um hardware especifico, usualmente circuitos integrados
dedicados para realizar processamento sobre o sinal recuperado. Isto geralmente aumenta a

qualidade da informagao recebida, bem como o custo do radio.

Outro exemplo de digitalizagdo em banda base esté ilustrado no receptor de conversio
simples (também conhecido como homodino ou de conversdo direta), ilustrado na Figura 2.6
[5], que usa um estagio simples para converter o sinal diretamente para banda base, a partir da
qual a digitalizacdo ¢ processamento sdo feitos. A desvantagem deste tipo de arquitetura ¢ a

inflexibilidade do receptor, ja& que a digitalizacdo ocorre muito tarde na cadeia de RF.
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Figura 2.5 — Receptor tradicional versus receptor com digitalizacio em banda base.
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Figura 2.6- Receptor de conversio simples para sinais modulados em freqiiéncia e fase.

Comparando-se as diferentes arquiteturas, a digitalizacdo em RF ¢ a mais indicada
para radios de software que devem permitir multiplos modos de interface aérea ¢ multiplas
bandas, pois os requisitos de filtragem para os estidgios de FI tornam dificil o suporte a
multiplas bandas no caso do receptor super-heterodino. A resintonizagdo de um receptor pode
resultar numa operacdo complexa, sobretudo com multiplos componentes numa cadeia de
RF. Em muitas situa¢des, o receptor TRF, que usa digitalizacdo em RF, ¢ mais atraente pela

maior flexibilidade que ele oferece. Estdgios de conversdo para baixo e filtragem podem ser
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removidos, ao preco de um aumento no custo pelo uso de conversores ¢ processadores mais

avancados.

Na medida em que a tecnologia avanga, maior parte da cadeia de RF poderd ser
substituida por processamento de sinal digital. Isto permitird maior flexibilidade, aumentando
as capacidades do radio e reduzindo as limitagdes da eletronica de RF. A Figura 2.7 [7]
mostra os passos da digitaliza¢do ao longo do tempo na evolugdo dos radios tradicionais em

direcdo aos radios de software.

Passado Presente Fuiuro
l l l >
| | |
tempo

Digitalizacio Digitalizacdo

em FI em RF
jl i /

Radios de

Tradicionais> Software

Figura 2.7 — Evolucio no ponto de digitalizacio dos radios tradicionais em direciio aos radios de software .
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DISPOSITIVOS UTILIZADOS EM RADIOS DE SOFTWARE

No capitulo anterior, foi mencionado que cada radio de software, seja ele transmissor
ou receptor, inclui um processador, um conversor analdgico-digital (A/D) ¢ um conversor
digital-analogico (D/A) em substituicdo a dispositivos de hardware tais como amplificadores,
filtros ¢ moduladores/demoduladores. O sinal analdgico a ser processado ¢ amostrado ¢
codificado em um sinal digital binario através do conversor A/D. Entdo, sobre esse sinal
digital bindrio, um processador realiza operacdes basecadas em algoritmos especificos de
processamento de sinal implementados por modulos de software. A saida de tal
processamento ¢ um outro sinal digital bindrio, que ¢ convertido novamente para a forma

analodgica através de um conversor D/A.

Neste capitulo, estudar-se-d0 mais profundamente estes trés importantes dispositivos
presentes nos radios de soffware. Na Secdo 3.1, abordar-se-3o os conversores A/D e D/A ¢ na
Secdo 3.2, os DSPs (Processadores Digitais de Sinal), que sdo tipos de processadores
amplamente utilizados nos radios de software ¢ tém uma arquitetura diferente quando

comparados aos conhecidos processadores de proposito geral.

3.1 Os Conversores Analégico-Digital e Digital-Analégico

Um conversor A/D transforma um sinal analdgico, que ¢ continuo no tempo ¢ em

amplitude, ou seja, um sinal que pode assumir infinitos valores nos eixos do tempo ¢ da
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amplitude, em um sinal digital, ou seja, um sinal que sé pode assumir valores discretos,
representados de forma numérica, com relagdo aos eixos do tempo ¢ da amplitude. Um
conversor D/A, obviamente, opera de maneira inversa a um conversor A/D: transforma um

sinal digital em um sinal analédgico.

Todo conversor A/D executa um processo basico denominado conversdo analdgico-
digital, que consiste em dois subprocessos basicos consecutivos: a amostragem seguida da
quantizagdo. O processo de amostragem transforma um sinal continuo no tempo em um sinal
que assume valores apenas em tempos discretos multiplos do periodo de amostragem. A
quantizagdo, por fim, transforma este sinal j4 amostrado (discreto no tempo, mas que pode
assumir infinitos valores de amplitude, ou seja, discreto no tempo e continuo na amplitude)
em um sinal discreto também na amplitude. A cada amplitude discreta do sinal quantizado ¢
associada uma palavra de cédigo com um certo nimero de bits. Este nimero de bits, bem

como o periodo de amostragem, variam de conversor para conversor.

Para transformar um sinal digital em um sinal continuo na amplitude ¢ no tempo, todo
conversor D/A efetua o processo chamado conversdo digital-analdgica, fazendo mapeamento
de nivel (por exemplo de tensdo ou corrente) ¢ reconstrucdo. O mapeamento de nivel associa
a cada palavra de cddigo recebida na entrada do conversor D/A um certo nivel de amplitude,
gerando um sinal continuo no tempo ¢ discreto na amplitude. Por fim, a reconstrucao suaviza

as transi¢des entre os niveis de amplitude, gerando um sinal analédgico.

As transformacdes sofridas pelo sinal ao passar da forma analogica para a digital ¢

vice-versa estdo ilustradas na Figura 3.1, extraida de [5].

As Segdes 3.1.1 ¢ 3.1.2 exploram com maiores detalhes as conversdes A/D e D/A ¢ a
Secdo 3.1.3 aborda os principais parametros que devem ser levados em conta na escolha dos

conversores A/D e D/A.

3.1.1 A Conversao Analdgico-Digital

Conforme citado anteriormente, a conversdo A/D pode ser vista como a

combinacdo de dois processos: amostragem ¢ quantizagdo (veja Figura 3.2, extraida de [8] ).
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Primeiramente, o processo de amostragem sera abordado e, posteriormente, o processo de

quantizacao.
DC /
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v d
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. i " 4 Dominio
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Figura 3.1- Conversores de dados, transformando sinais entre os dominios analégico e digital.
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' I
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i amostragem Ts palavra de codige :

Figura 3.2 — Conversio analogico-digital.

Na amostragem, um sinal tem a sua amplitude medida periodicamente, em

intervalos de tempos regulares, a cada periodo T Isto resulta em uma seqiiéncia de nimeros

que expressam a amplitude do sinal em tempos discretos. A Figura 3.3, presente em [5],

ilustra a amostragem, que transforma sinais de tempo continuo em sinais de tempo discreto.
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Observe que os valores do sinal entre os periodos de amostragem sdo perdidos, porém, de

acordo com o Teorema da Amostragem, um sinal analdgico limitado em freqiiéncia com

f < f,, pode ser reconstruido com precisdo a partir de suas amostras se a taxa de amostragem

empregada, fs, dada por f, =1/T,, for maior ou igual ao dobro da largura de banda f,, do

sinal amostrado, ou se¢ja , se:
S =22f, (3.1)

A seguir, sera feita uma abordagem matematica do processo de amostragem,
ilustrando-se o Teorema da Amostragem através de andlise espectral. Se esse teorema for
violado, ocorre o indesejavel fendmeno de aliasing, que degrada o sinal ¢ impede sua

posterior recuperacao.

Tempo Continuo : Tempo Discreto

3

x(t) | X 1

Amostragem T
F——F
Ts Ts t

h-h"

Figura 3.3 — O processo de amostragem, convertendo um sinal de tempo continuo em um sinal de tempo
discreto.

Seja x(t) um sinal continuo no tempo a ser amostrado ¢ x,(t) a versdo de tempo discreto
do mesmo sinal. O sinal x4(t) pode ser visto como o resultado da multiplicagdo de um trem de

impulsos p(t) de periodo Tspelo sinal x(t), conforme ilustrado na Figura 3.4 [9].

Sendo assim, x4(t) ¢ dado por:

x,(1)=x(t)p(r), (32)
onde:
plt)= Yol ~k,) (33)
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Entao:
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Figura 3.4 — O processo de amostragem visto como a multiplicacdo do sinal a amostrar por um trem de
impulsos.

Para analisar como o processo de amostragem modifica o espectro de x(t), ¢ necessario
obter a Transformada de Fourier de x4(t), X«(f). Sabe-se que a multiplicagdo no dominio do

tempo equivale a convoluc@o no dominio da freqiiéncia. Sendo assim:

X, (£)= x(f)*P(/), (3.5)
onde X ( f ) ¢ a Transformada de Fourier de x(t) ¢ P( f ) ¢ a Transformada de Fourier de p(t).

Sabe-se que P(f) ¢ dado por:

0

P(f)= 1. X.0(f-K.) (3.6)

k=—o0

Substituindo-se (3.6) em (3.5), obtém-se:
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X.0=1. S X ~kf,) 3.7)

=—00

Por (3.7), conclui-se que o espectro do sinal amostrado consiste de réplicas do
espectro do sinal original em torno de multiplos da freqiiéncia de amostragem f;, ou seja , em
torno de k f; , sendo k= ... -3,-2,-1,0,1,2,3.... Isto pode ser visto na Figura 3.5-c, que ilustra
graficamente o processo de amostragem. A Figura 3.5 foi extraida de [9] e sobre ela foram
feitas algumas adaptacdes por questdes de nomenclatura. Observe-se que o espectro do sinal
amostrado contém o espectro do sinal original (em k=0). Note-se também que o processo de
amostragem gera no espectro regides similares espacadas de fy/2. Estas regides sdo conhecidas
como Zonas de Nyquist (ZNs). O espectro em cada ZN ¢ o espectro espelhado das ZNs
vizinhas revelando simetria em torno das freqiiéncias k fy/2. Isto ocorre porque o sinal
amostrado ¢ um sinal real. As Figuras 3.5-d ¢ 3.5-¢ mostram o uso de uma f; menor,
ilustrando o que acontece quando o espectro do sinal x(t) se estende além da primeira ZN, ou
seja, quando f,>f/2 (ou f<2f,), originando o fendmeno de aliasing. Quando isto ocorre, o
espectro do sinal original serd degradado de tal forma que ndo podera ser recuperado por

filtragem. Por isso, ¢ necessario obedecer ao teorema da amostragem expresso em (3.1).

No caso de um sistema de radio de software, o sinal tipicamente recebido logo apds a
antena terd uma largura de banda maior que a largura de banda do sinal desejado,
possivelmente contendo canais adjacentes e ruido. Por este motivo, em sistemas praticos,
para que se¢ possa fixar uma certa taxa de amostragem sem que haja aliasing, o sinal deve
passar por um filtro anti-aliasing que o limite em banda antes de passar pelo conversor A/D.

Este filtro deve estar presente na cadeia analdgica do radio.

Nos radios de software, ¢ desejavel que o front-end de RF seja o maximo possivel
independente da freqiiéncia. Contudo, os componentes analdgicos do front-end de RF de
radios de software praticos sdo dependentes da freqiiéncia. Como o filtro anti-aliasing
posicionado na cadeia analdgica deve ser sintonizével, o seu desempenho variara com a
freqiiéncia central ¢ com a largura de banda, de certa forma limitando a flexibilidade do radio.
O radio de software ideal, entretanto, aposta no uso de conversores de alto desempenho, com
alta taxa de amostragem ¢ capazes de lidar com uma enorme largura de banda, fazendo a
selecdo do canal digitalmente, tornando o rddio menos dependente das limitagdes dos filtros

analdgicos.
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Figura 3.5 — (a) Espectro limitado em freqiiéncia do sinal a amostrar; (b) Espectro de um trem de pulsos
periédico com periodo igual ao periodo de amostragem T;; (c) Espectro do sinal amostrado resultante da
multiplicacdo no tempo do sinal do item a pelo sinal do item b, destacando-se as Zonas de Nyquist; (d)
Espectro de um outro trem de pulsos periédico com periodo Ty maior que o do item b (T, >T; ou f; <f; );
(e) Espectro do sinal amostrado resultante da multiplicacio no tempo do sinal do item a pelo sinal do item
d, ilustrando-se o fendmeno de aliasing pela existéncia da condicdo f; <2f,,.
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Para aliviar o fator de qualidade do filtro awnti-aliasing, o sinal pode ser super-
amostrado, ou seja, amostrado a uma taxa bem superior a duas vezes a largura de banda do
sinal. Em seguida, ele ¢ filtrado digitalmente para eliminar os sinais adjacentes indesejaveis.
Além disso, sabe-se que, com a técnica da super-amostragem, aumenta a razao sinal-ruido de
quantiza¢do, o que, conforme sera visto, ¢ vantajoso. Contudo, a super-amostragem requer o
uso de conversores A/D de alta velocidade e resulta em taxas de processamento de dados

maiores.

A Figura 3.6 [5] ilustra um modelo fisico genérico para os conversores A/D. Note-se
que ele inclui um filtro anti-aliasing ¢ a amostragem ¢ feita por um circuito “sample-and-
hold” (amostra-e-retém). Tal circuito amostra o sinal de entrada, provendo ao quantizador um

sinal que ¢ constante sobre o periodo de amostragem, conforme ilustra a Figura 3.7.

Entrada analdgica Filtro Sample ;
P Antialising P 04 Hold [ Quantizador |y, o4i4a Digital

L o]

Figura 3.6 — Diagrama de blocos do conversor A/D.

= amostras de x(t)

Figura 3.7 — Processo de amostragem, destacando-se o resultado do circuito sample-and-hold.
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A saida do processo de amostragem ¢ um sinal que pode assumir infinitos valores de
amplitude. Para discretizar estes valores de amplitude de forma que um numero finito de bits
possa ser usado para representar a amplitude de cada amostra, ¢ realizado o processo de
quantizacdo. Na quantizacdo, cada amostra ¢ representada pelo nivel de quantizagdo
correspondente mais proéximo a ela. Como existe uma diferencga de valores entre a amplitude
verdadeira ¢ o nivel de quantizacdo utilizado para representar a amostra, o processo de
quantizacdo introduz um erro, chamado de erro de quantizagdo. Tal erro pode ser visto como
um sinal aleatorio que se soma ao sinal original e freqiientemente ¢ modelado como um
ruido, dando origem ao termo ruido de quantizagdo. A Figura 3.8 ilustra o processo de

quantizacdo. Repare-se que, nessa figura, existem apenas oito niveis de quantizagdo possiveis:
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Figura 3.8 — Ilustracao do mecanismo de quantizacao.

Intuitivamente, conclui-se que quanto maior o nimero de niveis disponiveis para se
representar uma amostra, menor sera o ruido de quantizacdo pois a aproximacao, tipica da
quantizacdo, poderd ser mais bem feita. Portanto, a razdo sinal-ruido de quantizacdo SQNR
(Signal-to-Quantization-Noise Ratio) depende do nimero de niveis de quantizacdo. A seguir,

isto ¢ comprovado pela deducdo da expressdo da razdo sinal-ruido de quantizagdo, obtida de

[1].

Seja N o numero de niveis de quantizagdo ¢ B o numero de bits utilizado para

codificar cada amostra. Entdo:
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N=2" (3.8)

Supondo que os niveis de quantizacdo sejam uniformemente distribuidos, define-se o
step size 4 como a distdncia entre os niveis de quantizagdo (veja Figura 3.8). Os niveis de
quantizagdo estdo distribuidos no intervalo [-Vgg/2, Vgs/2], onde Vgg € a escala maxima de

tensdo “pico-a-pico” que o sinal na entrada do conversor pode assumir. Portanto:
A== (3.9)

Sendo x o sinal a ser quantizado, o erro de quantizacdo ¢ definido como a diferenca
entre o sinal quantizado xq € o sinal original x. Entdo, o valor instantineo do erro de

quantizacdo ¢ dado por :
e(x)= x, —x (3.10)

Além disso, sabe-se que o valor maximo que o erro de quantizagdo pode assumir &

igual 4 metade da distancia entre os niveis de quantizacdo, ou seja:
max(e(x))= +4/2 6.1

Para analisar os efeitos do ruido de quantizag@o, supde-se que as amostras do sinal de
entrada compdem uma variavel aleatéria, com média nula, uniformemente distribuida ao
longo dos niveis de quantizagdo sobre o intervalo [-Vgs/2, Vrs/2]; supde-se também que ndo
haja clipping do sinal de entrada. Com estas suposicdes sobre as amostras do sinal de entrada
¢ supondo-se ainda que ele seja espectralmente rico, o ruido de quantizacdo (sinal de erro)
pode ser modelado como um processo aleatorio de média nula, de autocorrelacdo nula ¢ que
também ndo tem correlacdo com o sinal de entrada. Ele segue uma distribuicao uniforme que
se estende sobre o intervalo [-A/2, A/2] (veja Equagdo 3.11). Logo, a funcdo distribuicdo de
probabilidade (fdp) do ruido de quantizagdo ¢ dada por:

1/A, —A/2<x<A/2
S (e(x))z{ (3.12)

0, caso contrario

Sendo o ruido de quantiza¢do um processo ergddico, sua média no tempo ¢ livremente

intercambidvel pela média estatistica. Por isso, a poténcia média do ruido de quantizagdo Ng
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pode ser calculada assim:
N, =E[e*(x)] (3.13)

Sabe-se que, dada uma varidvel aleatdria y, sua variancia ¢ igual ao valor esperado de
2 y oqe . ;
y~ menos a média ao quadrado de y, ou seja, o, = E[y” ] — E[y]* . Como no caso do ruido de

quantiza¢do a média ¢ nula, a Equacao (3.13) pode ser reescrita como:
N,=o0., (3.14)
onde ¢ é a variancia do ruido de quantizagdo.

Uma vez que o erro de quantizacdo ¢ uma varidvel aleatoéria uniformemente
distribuida, como expressado na Equacdo (3.12), a Equacdo (3.14) pode ser reescrita da

seguinte forma:
Nq=A2/12 (3.15)
Substituindo-se (3.9) em (3.15), obtém-se:

2
— VFS

N =
p 7—)12 528 (3.16)

Lembrando-se que a entrada do quantizador ¢ uma varidvel aleatdria uniformemente
distribuida sobre o intervalo [-Vrs/2,Vrs/2] com média nula, sua poténcia média Py pode ser

calculada de forma anéloga a poténcia do ruido de quantizacao, resultando em :
P =E|x*|=v2/12 (3.17)

A razdo sinal ruido de quantizacdo SQNR ¢ definida por:

P
SONR = — 3.18
ONR = (3.18)

q

Substituindo-se (3.16) ¢ (3.17) em (3.18), obtém-se:
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Vis
_ 12 _ A=
SORN = 7 =2 (3.19 a)

2
FS

12‘22B ’

Em decibéis:

SORN = 6.02B dB (3.19 b)

Através de (3.19), ¢ possivel notar que cada bit adicional utilizado na quantizagdo
resulta numa melhora na razdo sinal ruido de quantizagdo de cerca de 6dB. Para fins
ilustrativos, suponhamos que um certo conversor A/D possa aceitar um sinal que varie entre -
1 e +1 V ¢ que, apds amostrado, origine uma varidvel aleatoria uniformemente distribuida.

Entdo, a SQNR do sinal quantizado para uma resolugdo de 8 ¢ 16 bits serd dada por:

Para B=8:

SONR =10log,, (2> )~ 48.2dB
Para B=16:

SONR = 10log,, (2>* )~ 96.3dB

Como a maioria dos sinais de entrada ndo serdo uniformemente distribuidos ao longo
de sua escala de tensdo, faz-se necessario obter uma outra expressdo da SQNR que leve tal
fato em consideragdo. Seja Py ,x a poténcia instantdnea de pico de um sinal de entrada e Py ay,

sua poténcia média, este sinal pode ser caracterizado por uma razao m entre Py, € Py ave:

ol (3.20)

Supondo-se que a amplitude de pico do sinal seja Vpg/2, a poténcia de pico do sinal

sera dada por:

2
.
P = (”j (3.21)
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Utilizando-se (3.9) em (3.21) e rearrumando:

2 2B 42
P = (23 gj =20 g2 = 2 4" (3.22)

A poténcia média do sinal pode ser calculada usando-se (3.20) ¢ (3.22):

B 22B AZ
4n

(3.23)

x,avg

Usando-se a poténcia média do sinal ¢ a poténcia média do ruido, a razdo sinal-ruido

pode ser calculada, usando-se (3.15) ¢ (3.23):

Py _ 2% 4 14n _3(2*)

SORN = 324 a
© o’ A7 /12 n ( )
Em decibéis:
SORN = 6.02B +4,77 —10log , 1 (3.24 b)

Usando a equag@o acima, pode-se calcular a SQNR para um sinal senoidal que ocupa
a faixa total de tensdo de um conversor sem clipping. A razdo entre a poténcia de pico ¢ a

poténcia média no caso de uma senoide ¢ dada por:

2
P — (3.25)

(4/+2)
onde A ¢ a amplitude da senoide, dada por: 4=V, /2
Substituindo-se (3.25) em (3.24), obtém-se:

SORN,,, =6.02B +4.77—10log ,(2)= 6.02B +1.76 dB (3.26)
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3.1.2 A Converséo Digital-Analogica

\

A estrutura de um conversor D/A ¢ conceitualmente similar a estrutura de um
conversor A/D na ordem inversa. Um diagrama de blocos funcionais de um conversor D/A ¢
mostrado na Figura 3.9 [5]. Primeiramente, um circuito decodificador mapeia as palavras
digitais em niveis discretos de tensdo. Posteriormente, pode existir um circuito sample-and-
hold para minimizar o efeito de glitching. Fisicamente, o circuito decodificador tenta
simultaneamente ajustar varios comutadores para trocar o nivel de tensdo de saida que
corresponda a palavra digital de entrada. Quando pequenas discrepancias de tempo ocorrem
entre tais comutadores, aparece o efeito de glitching, que pode ser melhor visualizado na
Figura 3.10 [5]. Glitches sdo niveis de tensdo transitorios incorretos que aparecem quando o
DAC muda o nivel de tensdo. Eles sdo tipicamente atribuidos a bits incorretos que
temporariamente excitam o decodificador enquanto este executa transi¢cdes entre palavras de
cddigo ou a efeitos capacitivos que limitam o quio abruptamente o sinal de saida pode trocar
de nivel de tensdo. A forma de atuacdo de um circuito sample-and-hold serve para anular o
glitching: ¢ o circuito de deglitching. Apos cada transi¢do, depois de um tempo suficiente para
que a tensdo se estabilize, o circuito de deglitching amostra a saida do decodificador. Este
valor ¢ mantido até que a proxima amostra seja obtida. Portanto, o circuito de deglitching
pode remover os efeitos indesejaveis dos glitches desde que o tempo de amostragem seja bem
escolhido. Ainda na Figura 3.9, a conversdo D/A termina com um filtro de reconstrugdo
passa-baixas (também chamado filtro de suavizagdo), que pode ou ndo ser implementado no
chip do DAC. Tal filtro ¢ utilizado para transformar o sinal vindo do circuito de deglitching
em um sinal continuo na amplitude e para limitar a largura de banda do sinal analégico de

saida.

< Circuito Circuito de Filtro d ) .

I

Figura 3.9 — Diagrama de Blocos do conversor D/A.
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Figura 3.10 — Glitches no mapeamento de nivel nas transicoes entre as palavras de cédigo.

3.1.3 Paradmetros dos Conversores

Analisando-se o Capitulo 2, observa-se que as limitacdes do conversor A/D
provavelmente muito influenciardo o projeto da arquitetura do radio de software. A escolha
dos conversores adequados deve levar em conta seus principais pardmetros ¢ limitagdes reais,
atendendo as necessidades do projeto sem perder de vista questdes de custo ¢ fazendo as
devidas consideracdes. A escolha adequada dos conversores assume uma grande importancia
nos projetos de radio de software pois afetam caracteristicas importantes do radio, incluindo

sua flexibilidade, faixa dindmica, largura de banda e consumo de poténcia.

Nas secoes anteriores deste capitulo, através do estudo mais aprofundado dos
processos de conversdo A/D e D/A, jé se pode identificar dois dos principais pardmetros dos
conversores: a taxa de amostragem ou freqliéncia de amostragem (fs, dada por
amostras/segundo ou Hz) ¢ a resolucdo (nimero de bits por amostra, o parametro B da Se¢do
3.1.1). Além disso, estudou-se a razdo sinal ruido de quantizacdo. Nesta secdo, serdo feitas
consideragdes sobre faixa dindmica ¢ serdo estudados outros importantes parametros dos
conversores: SFDR (Spurious Free Dynamic Range), SINAD (Signal-to-Noise-and-Distortion
Ratio), ENOB (Effective Numbers Of Bits), jitter ¢ consumo de poténcia.

De uma maneira bem genérica, a faixa dindmica ¢ definida como a razdo entre a maior

poténcia de sinal que um dado sistema pode tolerar sem distor¢do ¢ o menor valor de poténcia
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do sinal que tal sistema consegue detectar. No caso de um conversor D/A, este valor minimo
detectavel ¢ influenciado por distor¢cdes de qualquer natureza ¢ pelo ruido, incluindo-se o
ruido de quantizagdo ¢ o ruido térmico (sempre presente onde existe movimento de elétrons
em componentes resistivos). Como os conversores inerentemente realizam processos nao-
lineares, harmdnicos sdo gerados gerando distor¢des harmonicas, também conhecidas como

sinais espurios.

O méximo teodrico para a faixa dindmica de um conversor ¢ calculado considerando-se

uma entrada senoidal e ¢ dado pela Equacao (3.26) [5]:

Faixa Dindmica,,,, = SORN = 6.02B+1.76 dB (3.27)

Porém sua faixa dindmica préatica deve levar em conta, além do ruido de quantizagdo,
o ruido térmico ¢ os sinais espurios. Além disso, o percentual que o sinal na entrada do
conversor realmente utiliza do intervalo total de tensdo possivel influencia na faixa dindmica
alcancada. Quanto menor este percentual, menor a faixa dindmica alcangada e menos
aproveitada ¢ a resolucdo do conversor. Surge, entdo, a importancia do circuito AGC de
controle automatico de ganho, presente na cadeia analogica, para ajustar a poténcia do sinal
de entrada a um nivel seguro que permita distinguir o sinal desejado dos sinais indesejados, ao

mesmo tempo evitando-se o c/ipping do sinal.

A andlise de como os espurios afetam o desempenho do conversor pode ser
simplificada considerando os efeitos do componente espurio mais forte dentro da primeira
Zona de Nyquist. A faixa dindmica disponivel na presenga de espurios, desconsiderando-se os
efeitos do ruido, ¢ o SFDR (ou faixa dindmica livre de espurios). O SFDR pode ser calculado

assim;

P
SFDR =10log,,| —%— | dB, (3.28)
max(P,)

onde: Py ¢ a poténcia do sinal de entrada na primeira Zona de Nyquist ¢ max(P;) ¢ a poténcia

do maior componente espurio na primeira Zona de Nyquist.

Uma vez que ambos, ruido ¢ distor¢do, afetam a qualidade do sinal, uma outra medida
comum para o desempenho de um conversor ¢ o SINAD, ou razdo entre o sinal ¢ o ruido mais

a distor¢do. Para os conversores, ¢le ¢ definido como a razdo entre a poténcia do sinal, Py, ¢ a
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soma de todas as fontes de ruido, N, somadas com a distor¢do de todos os harménicos, P;,

dentro da primeira Zona de Nyquist:

P,
SINAD = 10log ,| —>—

N+> P

(3.29)

v

I
—

O SINAD esta fortemente correlacionado com a razdo sinal ruido do sinal de entrada,
mas a medida em que aumenta a freqiiéncia do sinal de entrada ou a taxa de amostragem, o

termo advindo da distor¢do se torna dominante.

Conforme visto anteriormente, a faixa dindmica de um conversor real ¢ menor que a
faixa dindmica de um conversor ideal, que leva em consideragdo apenas o ruido de
quantizag¢do conforme a Equacdo (3.27). Uma outra maneira de expressar a faixa dindmica de
um conversor real ¢ através do nimero efetivo de bits, ou ENOB, que seria a resolugdo de um
conversor ideal para alcancar a mesma faixa dindmica de um conversor real. O ENOB pode

ser calculado através do SINAD, pela seguinte relacdo, derivada de (3.27):
ENOB = (SINAD —1.76)/ 6.02 (3.30)

Outro fator que influencia o desempenho dos conversores praticos ¢ o jitter. Nos
conversores, o jitter se expressa como variacdes aleatorias que o periodo de amostragem pode
sofrer. Ele aparece devido a limitagdes do clock ¢ do circuito de amostragem. Existe uma
certa incerteza quanto ao espagamento instantdneo entre as amostras. Isto pode resultar em
erros significativos quanto ao valor amostrado, sobretudo se o sinal amostrado for de alta
freqliéncia. A Figura 3.11, retirada de [5], ilustra o efeito do jitter na amostragem de dois
sinais de freqiiéncia diferentes. Observa-se que, para a mesma variacdo no periodo de
amostragem, o erro no valor amostrado expressado por AV ¢ maior para o sinal de maior
freqiiéncia (AViyighi> AView). Os efeitos do jitter podem ser grosseiramente modelados como
um ruido aditivo que se soma ao sinal e, na auséncia de outras fontes de ruido ¢ distorcdo,

produz no sistema uma razao sinal ruido dada por [5]:

SNR = -10log,, (227r2f2705), (3.31)

onde f ¢ a freqiiéncia do sinal de entrada ¢ 4o. é a variancia do jitter. Pela Equagdo (3.31) ¢
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pela Figura 3.12, presente em [5], mostra-se que, quanto maior o jitter ¢ maior a freqiiéncia,

menor a razdo sinal ruido, ou seja, maior ¢ a degradacao do sinal.

Considerando-se o efeito do jitfer juntamente com o ruido de quantizacdo, para
conversores com baixa resolucdo, a razdo sinal-ruido do sinal de saida ¢ mais fortemente
determinada pelo ruido de quantizacdo. Contudo, quando o jitter ¢ muito grande, o aumento
no numero de niveis de quantizacdo ndo consegue melhorar significativamente a razdo sinal-

ruido.

Consumo de poténcia ¢ outro importante fator a ser considerado ao se selecionar um
conversor. A Figura 3.13, extraida de [5], mostra a relacdo entre a minima poténcia dissipada
por um conversor ¢ a resolucdo deste para diferentes taxas de amostragem. Percebe-se que,
quanto maior a taxa de amostragem ¢ a resolu¢@o, maior ¢ a poténcia consumida, o que é uma
importante limitagdo, ja que dispositivos mdveis e portateis constituem a principal aplicagdo

dos radios de software.

Em geral, existe uma escolha fundamental a ser feita entre a faixa dindmica ¢ a taxa de
amostragem dos conversores ditado por sua tecnologia de fabricacdo. Se, em um dado projeto,
for necessaria uma altissima taxa de amostragem, provavelmente a faixa dindmica (ou niimero
efetivo de bits) devera ter que ser sacrificada, ou vice-versa. A Figura 3.14, presente em [5],
exemplifica as limitagdes de desempenho dos conversores. Observa-se que trabalhar
simultaneamente com uma grande largura de banda (que esté ligada a taxa de amostragem) ¢
uma grande faixa dindmica resultard em maior consumo de poténcia ¢ custo. Além disso,

inevitavelmente a escolha serd limitada pela tecnologia de fabricagao.
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Figura 3.11 — Ilustracéo do efeito causado pelo jitter em dois sinais de freqiiéncia distintas.
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varias taxas de amostragem.
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Figura 3.14 — Limitacdes dos conversores.

3.2 Processadores Digitais de Sinais

No Capitulo 2, mencionou-se que, em um radio de software, um processador executa
fungdes do radio através de software de processamento de sinais, porém sem especificar qual
o tipo de processador mais comumente utilizado para esta tarefa. Nesta secdo, o foco serd o
estudo dos DSPs (Processadores Digitais de Sinais) que sdo amplamente utilizados nos radios

de software.

3.2.1 Porque Usar DSPs nos Radios de Software

Genericamente, define-se o processamento digital de sinal como o conjunto de
operagdes ou transformagdes executadas sobre sinais digitais ou digitalizados usando-se um
computador ou outro hardware digital. Além de estar presente nos radios de software, o

processamento digital de sinal também estd presente em muitas outras arcas de aplicacdo,
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podendo-se citar, dentre elas: o processamento de voz (incluindo a compressdo de voz, sintese
de voz, reconhecimento de fala ¢ interlocutor) e o processamento de imagem ¢ video

(incluindo-se a compressao).

Os DSPs s3o microprocessadores especificamente projetados para realizar de forma
otimizada as operacdes tipicas do processamento digital de sinal, as quais serdo abordadas
mais detalhadamente no Capitulo 4. Por exemplo, os DSPs sdo otimizados para realizar
operacdes do tipo MAC (Multiply-Accumulate, ou seja, multiplicagdo seguida de soma).

Conforme sera visto, as operacdoes MAC estdo sempre presentes na filtragem digital.

Segundo [10], os dispositivos de processamento tradicionalmente utilizados nos radios
de software podem incluir, além dos DSPs, outros hardwares de processamento, tais como
microprocessadores de proposito geral (GPPs — General Purpose Processors) ou FPGAs
(Field Programmable Gate Arrays). Combinagdes destes podem ainda ser utilizadas em
conjunto com ASICs (Application-Specific Integrated Circuits). Na selecdo de uma dada
solu¢do de hardware de processamento, diversos pardmetros devem ser considerados, pois
influem diretamente no desempenho do radio, a saber: poder computacional, densidade
computacional, tempo de reconfiguragdo, eficiéncia de poténcia, flexibilidade da aplicacdo e
flexibilidade do hardware.

O poder computacional estd relacionado a velocidade do clock do processador e estd
inversamente relacionado ao tempo necessdrio para realizar alguma operacdo. Para
arquiteturas de processadores idénticas, velocidades de clock maiores resultam diretamente
em maior poder computacional. Contudo, uma vez que diferentes processadores tém
arquiteturas distintas e suportam operagdes diversas, uma simples comparagdo de clock, até
mesmo em termos de MIPS (Million Instructions per Second) ou FLOPS (Floating Point
Operations per Second), ndo ¢ capaz de refletir completamente a verdadeira capacidade
computacional de um processador. Isto ¢ um fato tdo reconhecido na area de processamento
de sinal que certas empresas como a BDTI (Berkeley Design Technology Inc.) desenvolveram
testes baseados em algoritmos mais comumente implementados, por exemplo, filtragem FIR
(Finite Impulse Response) e FFT (Fast Fourier Transform). Tais algoritmos foram
implementados de forma otimizada em um certo nimero de processadores e, entdo, foi
medido o tempo que estes processadores levaram para completar cada algoritmo, construindo-
se uma classificacdo de desempenho, ou benchmarking. O poder computacional ¢ um fator
muito importante na constru¢do de um radio de software que atenda a padrdes wireless 3G ¢

uma grande variedade de padrdes ¢ modos de operacao.
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Outro fator que influi na escolha do hardware de processamento ¢ a densidade
computacional, definida como o poder computacional por unidade de volume. No dominio
dos radios de software, uma condigdo desejavel ¢ um processador com densidade

computacional alta e alto poder computacional.

O fator tempo de reconfiguracdo ¢ a quantidade de tempo necessaria para se alterar o
comportamento de um dado dispositivo. Radios de software devem ser capazes de mudar
completamente seu comportamento dentro de um curto periodo de tempo: quanto menor o
tempo de reconfiguragdo da solugdo de hardware adotada, melhor.

A eficiéncia de poténcia estd relacionada com a quantidade de poténcia consumida
por um processador na realizacdo de suas operagdes. Quanto menor a poténcia consumida na
realizacdo de uma mesma operagdo, maior ¢ a eficiéncia de poténcia. Este fator ¢
especialmente critico no dominio dos handhelds , onde os usudrios exigem longos tempos de
bateria carregada. Portanto, projetos de radios de software devem procurar maximizar a
eficiéncia de poténcia.

A flexibilidade de aplicagdo ¢ o nivel em que podem ser realizadas mudancas
significativas na aplicacdo executada pelo processador e o nivel de granularidade disponivel
para tais mudangas. Por exemplo, um processador que facilite a inser¢do ¢ remocdo de
moédulos de software individuais, que controlam os pardmetros de operagdo do radio, ¢ mais
flexivel do que um processador em que a mudanga de tais pardmetros possa implicar em
alguma mudanc¢a no hardware. Para um radio de software, um processador com grande
flexibilidade de aplicacdo ¢ sempre necessario.

Por fim, a flexibilidade de hardware também pode ser importante. Ela reflete o nivel
em que mudancgas significativas possam ser feitas quanto ao hardware computacional ¢ o
nivel de granularidade disponivel para tais mudancas. Ela influencia na habilidade do
processador de ajustar seu hardware computacional para a aplicagdo corrente, alternando-se
entre funcdes realizadas em hardware.

Para fins de comparacdo entre GPPs, DSPs, FPGAS ¢ ASICs, um espago de solucdo,
em que cada um dos seis pardmetros explicados anteriormente representa um diferente “vetor
base”, ¢ montado para cada um destes dispositivos. Isto estd ilustrado nas Figuras de 3.15 a
3.19, retiradas de [10]. A Figura 3.15 representa um espago de solucdo ideal hipotético onde
todas as boas caracteristicas sdo supridas. Note-se que um dos vetores base utilizados € o
inverso do tempo de reconfiguragdo, pois o tempo de reconfiguracdo ¢ o Unico fator cuja
diminui¢do representa uma melhoria. Um aumento em cada vetor base representa um

resultado mais desejavel.
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Figura 3.16 — Espaco de Solu¢ao para os ASICS.
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Figura 3.17 — Espaco de Solucio para os Microprocessadores Genéricos.
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Figura 3.18 — Espaco de Soluc¢io para os DSPs.
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Figura 3.19 — Espaco de Solu¢ao para os FPGAs.

Como os ASICs s3o processadores projetados para implementar uma aplicacdo
particular, ¢ possivel otimiza-los quanto aos parametros de poder computacional, eficiéncia de
poténcia ¢ densidade computacional; entretanto, uma vez fabricados, estes ndo podem ser
reconfigurados para outras aplicagdes. Eles, portanto, sdo inflexiveis ¢ tém tempo de
reconfiguragdo infinito (veja Figura 3.16). Embora pareca que os ASICs encontrem pouca ou
nenhuma aplicacdo nos radios de software, eles sdo freqiientemente utilizados em conjunto
com outros processadores para implementar algoritmos intensivos computacionalmente que

se repetem em diversas aplicacdes.

Conforme pode ser observado na Figura 3.17, os microprocessadores genéricos
assumem um paradigma oposto ao dos ASICs: maximizam a flexibilidade a custo da
eficiéncia. FEles apresentam uma excelente flexibilidade de aplicacdo e tempo de
reconfigura¢do muito baixo; contudo, seu poder computacional, quando comparado com os
ASICs, costuma ser menor. Similarmente, a densidade computacional ¢ a eficiéncia de
poténcia dos GPPs s3o menores na comparagdo com os ASICs. A maioria dos

microprocessadores de proposito geral possui baixa flexibilidade de hardware.

Os DSPs, conforme mencionado anteriormente, sdo microprocessadores otimizados

para realizar operacdes de processamento digital de sinal. Maiores detalhes sobre sua
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arquitetura serdo vistos na proxima se¢do. Eles possuem densidade computacional e eficiéncia
de poténcia maiores que as presentes nos GPPs ¢ significativamente menores que as dos
ASICs. Como mostrado na Figura 3.18, DSPs ¢ GPPs alcancam niveis similares de poder
computacional. Assim como os GPPs, os DSPs possuem baixissimo tempo de reconfiguragdo
e tém uma excelente flexibilidade de aplicacdo. Eles também apresentam baixa flexibilidade

de hardware.

De uma maneira simplificada, os FPGAs podem ser vistos como uma rede de milhdes
de blocos logicos configuraveis (os CLBs, Configurable Logic Blocks) interconectados entre
si de uma maneira reconfiguravel controlada por uma matriz de comutacdo. Cada CLB ¢
projetado para permitir operagdes aritméticas em nivel de bit, mas podem ser escalados para
permitir operacdes que usam diversos bits. Apesar de serem logicamente independentes, os
CLBs podem ser programados conjuntamente para realizar operagcdes mais complexas. Um
FPGA pode ser configurado para implementar quase todo tipo de aplicagdo, desde que seja
ajustado para tal. Ele ¢ capaz de alcangar capacidade computacional maior que um DSP,
contudo ele ndo consegue alcangar a eficiéncia de poténcia ¢ a densidade computacional de
um ASIC. A eficiéncia de poténcia de um FPGA ¢ freqiientemente inferior a de um DSP,
porém sua densidade computacional ¢ quase sempre superior. Porém, o tempo de
reconfiguracdo de um FPGA costuma ser maior em comparagdo com o DSP. O espaco de

solugdo para os FPGAs pode ser visto na Figura 3.19.

Tendo em vista a aplicacdo dos dispositivos de hardware acima mencionados nos
radios de software, algumas conclusdes ¢ consideragdes adicionais devem ser feitas,
englobando-se fatores além dos j& mencionados. O uso de ASIC isoladamente j4 ¢ descartado
dada a baixa flexibilidade de tal dispositivo. O espago de solucdo de DSPs ¢
microprocessadores genéricos, embora similares, revelam alguma vantagem dos DSPs sobre
os ultimos. Embora os FPGAs, de uma maneira geral, apresentem um melhor desempenho em
comparacdo com os DSPs, ¢ também sejam flexiveis como estes, eles consomem poténcia de
uma maneira menos eficiente ¢ ainda sdo bem mais caros. Atualmente, eles apresentam um
prego proibitivo que os impede de estar presentes em aparelhos terminais como celulares. H&
de se ressaltar ainda que programar um FPGA ¢ muito mais complexo do que programar um
DSP. Além disso, sabe-se que algumas aplicagdes ndo conseguem ser adequadamente
implementadas em FPGAs. Por todas as razdes acima mencionadas, o presente trabalho

pretende focar-se no uso de DSPs nos projetos de radio de software.
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3.2.2 Caracteristicas Arquiteturais dos DSPs

Como processadores otimizados para realizar processamento digital de sinal, os
diversos tipos de DSPs exibem certas caracteristicas arquiteturais comuns. Esta se¢do

explorard tais caracteristicas.

As aplicacdes de processamento de sinal em geral incluem um grande nimero de
amostras ou blocos de amostras alimentando continuamente o sistema. Sobre tais amostras
sdo realizadas operagdes repetitivas: a mesma operacdo ¢ muitas vezes aplicada a diferentes
conjuntos de amostras. Em geral, requer-se um processamento paralelo para permitir
operacdes em tempo real, sobre as quais incidem severos limitadores temporais. Além disso,
em aplicagdes de processamento de sinal, a operacdo mais comum ¢ a operagdo MAC
(Multiply-Accumulate, ou seja, multiplicacdo seguida de soma), que ¢ fundamental para a
implementacdo de filtros digitais. Os DSPs sdo, portanto, projetados para realizarem repetidas

operagdes MAC como as presentes na filtragem expressa por:
y(n)=>"bx(n-i), (3.32)

onde: {bo,by,....br 1} sdo os L coeficientes dos filtros ¢ {x(n),x(n-1),...,.x(n-L+1)} sdo as L

amostras do sinal de entrada.

Com o objetivo de realizar uma operagdo MAC no menor periodo de tempo possivel,
dois dados precisam ser simultancamente trazidos da memdria, multiplicados e o resultado
acumulado. Devido as suas caracteristicas arquiteturais, um DSP ¢ capaz de efetuar no
minimo uma operacdo MAC por ciclo de reldgio. A Figura 3.20, retirada de [8], exibe o
diagrama de blocos de uma arquitetura bésica presente nos DSPs. Existem algumas diferencas
entre os DSPs ¢ os microprocessadores de proposito geral. A arquitetura de Von Neumann,
tipica dos microprocessadores genéricos, utiliza 0 mesmo espago de memoria para instrugdes
¢ dados ¢ apresenta um s6 barramento de acesso & memoria, tanto para escrita como para
leitura de instru¢des e dados. Em virtude disto, apenas um dado ou instruc¢do pode ser lido (ou
escrito) da memoria por ciclo de reldégio. Por outro lado, na arquitetura dos DSPs, chamada de
arquitetura de Harvard, existem, para instru¢des ¢ dados, espacos independentes de memoria

¢ barramentos separados. Por isso, nesta arquitetura, todos os acessos & memoria podem ser
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executados simultaneamente, aumentando a rapidez de processamento ¢ o paralelismo. Dados
¢ instrugdes podem ser trazidos simultaneamente da memoria, assim como, a0 mesmo tempo,
resultados de processamentos anteriores podem ser armazenados em memdria. Os espacos de
memoria ¢ os barramentos independentes podem ser vistos na Figura 3.20. A ALU
(Arithmetic Logic Unit), mostrada nesta figura, realiza operagdes logicas ¢ aritméticas. O
multiplicador ¢ 0o acumulador sdo usados para realizar as operacdes MAC. O deslocador (ou
shifter) ¢ usado para escalonar os dados. A figura também mostra unidades geradoras de
endereco (DAGENS- Data Adress Generators) que efetuam o célculo dos enderegos dos
operandos utilizados nas instru¢cdes de maneira paralela as operacdes efetuadas por outras
unidades dentro do DSP. Os DAGENSs provéem diversas formas de enderecamento. Com
todos estes recursos disponiveis, o DSP proporciona um processamento rapido, fazendo

operacdes dentro de suas unidades de forma concomitante.

DAGEN BT ermoria Memnmdria DAGT™
A A K A
Deslocador
nultiplicador
ALU
DACEDE S
c ot
’ Acumulador(esy F—
Aemoria L
o 'Q: deslpcador

Figura 3.20- Exemplo de Arquitetura Basica presente nos DSPs.

E importante compreender melhor como os blocos funcionais de um DSP facilitam
operacdes de filtragem dadas pela Equagdo (3.32), aumentando a velocidade de
processamento pelo uso de paralelismo. Acessar os operandos, ou seja, os coeficientes do
filtro (by, bi,..., br.1) ¢ as suas correspondentes amostras de sinal {x(n), x(n-1),..., x(n-L+1)} ¢
uma operagdo seqiliencial repetitiva onde tais operandos estdo em posi¢des consecutivas na
memoria. Cada DAGEN simplesmente aumenta o ponteiro de endereco para apontar para o

proximo item de dado. Isto ndo requer um ciclo de clock adicional, ja que eles fazem isso ao
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mesmo tempo em que outros blocos do DSP operam sobre dados anteriores, ou seja, sobre
operandos que j4 foram carregados da memoéria. A maioria dos DSPs usa dois (um para
dados ¢ outro para instrugdes) ou trés barramentos de memoria (um para instrugdes ¢ dois
para dados), permitindo o acesso aos coeficientes do filtro ¢ as amostras do sinal de entrada
de forma simultdneca. Ambos os operandos sdo carregados da memoria simultancamente.
Como os coeficientes do filtro ¢ as amostras do sinal ocupam espacos de memdria separados,
evita-se o conflito de acessar dois operandos da mesma memoria a0 mesmo tempo. Por
exemplo, supondo-se i=3 na Equagdo (3.32), bz ¢ x(n-3) sdo carregados da memodria em um
unico ciclo de reldégio. Neste mesmo ciclo, by ¢ x(n-2) sdo multiplicados no multiplicador,
enquanto a parcela formada pela multiplicacdo no ciclo anterior, b; x(n-1), ¢ somada ao
acumulador, que ja contém by xo. Os DAGENS vao incrementando i na Equacdo (3.32) até que
o ultimo coeficiente by.; ¢ a amostra x(n-L+1) sejam obtidos. Depois disto, y(n) ¢ calculado
pela acumulacdo da ultima parcela, by ; x(n-L+1), ¢ armazenado na memoria. Nos DAGENS,
o ponteiro para os coeficientes, de forma circular, aponta novamente para by, preparando-se

para a proxima iteracdo ¢ seqiiéncia de amostras de entrada.

Recursos adicionais tipicos dos DSPs incluem:

a) memoria cache;

b) porta(s) serial(ais);

¢) interface para “host”;

d) controlador de DMA;

¢) porta paralela;

f) temporizador (contador, gerador de sinais controlado por software);

g) gerador de reldgio e PLL (Phased Locked Loop);

h) administracdo de consumo de poténcia.
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Atualmente, quando se considera os diversos DSPs oferecidos pelos fabricantes,

verifica-se que estes tém tentado alcancar areas de mercado especificas.

A Tabela 3.1,

retirada de [11], prové um resumo dos DSPs oferecidos pelos principais fabricantes,

mostrando dados de desempenho ¢ foco de aplicacdo.

Tabela 3.1- Exemplos de DSPs disponiveis no mercado.

DSP Fabricante Clock Desempenho Precisao Otimizado para...
(MHz)
DSP56800 Motorola 80 40 MIPS Fixo 16 bits Aplicagdes de controle
DSP56600 Motorola 60 60 MIPS Fixo 16 bits Telefone celular 2G
DSP56367 Motorola 150 150 MIPS Fixo 24 bits Processamento de dudio
MSC8102 Motorola 300 4800MMAC Fixo 16 bits Alto desempenho de
(StarCore) processamento
ADSP-2191 Analog Devices 160 160 MIPS Fixo 16 bits Processamento de dudio
SHARC Analog Devices 100 600MFLOPS Float 32/40 bits Alta precisdo
TigerSHARC | Analog Devices 150 1.2 Billion MACS  Fixo ¢ Float 40 bits | Altissimo desempenho de
processamento
TMS320C24x | Texas Instruments 10 20-40 MIPS Fixo 16 bits Aplicagdes de controle
TMS320C54x | Texas Instruments | <=133 30-532 MIPS Fixo <=40 bits Baixo consumo de
poténcia 0.32mW/MIPS
TMS320C55x | Texas Instruments 200 400 MIPS Fixo 16 bits Baixo consumo de
poténcia 0.05mW/MIPS
TMS320C62x | Texas Instruments | 150-300 1200-2400 MIPS Fixo Poder de processamento de
ponto fixo
TMS320C64x | Texas Instruments | 400-600 3200-4800MIPS Fixo Poder de processamento de
ponto fixo
TMS320C67x | Texas Instruments | 100-167 = 600-1000 MFLOPS Float Poder de processamento de
ponto flutuante
TMS320C8x | Texas Instruments 50 100 MFLOPS Fixo 32 bits Telecomunicagdes ¢

equiv. 2 BOPS (RISC)

Float 32 bits

Imagem
Processamento Paralelo
4 (C80) ou 2 (C82)
processadores paralelos
1 processador RISC de 32
bits




64

Observa-se, na tabela acima, que o desempenho ¢ dado por diferentes unidades:

a) MIPS (Million Instructions Per Second). Reflete o nimero méximo de instrucdes
executadas por segundo.

b) MMACS (Million MAC Operations per Second). E o nimero maximo de
instrugdes MAC executadas por segundo

¢) MFLOPS (Million Floating Point Operations per Second). Representa o nimero
maximo de operagdes de ponto flutuante executadas por segundo. E especificado
somente para DSPs de ponto-flutuante.

d) BOPS( Billion Operations Per Second). E o numero maximo de operagdes
executadas por segundo.

A principal diferenga entre operacdes ¢ instru¢cdes depende da complexidade do
conjunto de instrugdes ¢ da capacidade do DSP. Por exemplo, um DSP particular pode ser
capaz de executar mais de uma operagdo por instrucao.

Como ¢ dificil comparar o desempenho dos DSPs pelas unidades acima descritas, pois
estes suportam instrugdes diferentes e possuem diferengas arquiteturais entre si, geralmente
utiliza-se benchmarking, conforme mencionado anteriormente.

Geralmente, os DSPs sdo otimizados levando-se em conta trés principais fatores:

a) Capacidade de controle — DSPs que contam com a vantagem de possuirem
facilidade para adicionar I/0O e recursos de memoria para uso em aplicacdes que
requerem o controle de interfaces fisicas no contexto do usuério.

b) Consumo de Poténcia — DSPs para uso em uma grande variedade de dispositivos
portateis alimentados por baterias.

¢) Desempenho — DSPs que possibilitam a priorizacdo do desempenho para diversas
faixas de prego de acordo com requisitos especificos de processamento.

Quanto a escolha do DSP a utilizar, além de levar em conta a area de aplicagdo
recomendada pelos fabricantes ¢ os critérios de desempenho ¢ consumo de poténcia, ¢
interessante a andlise da predominéncia dos fabricantes no mercado. A Figura 3.21, presente
em [13], exibe a participacao de diversos fabricantes no mercado dos DSPs (market share) no
ano de 2006. Nota-se¢ a predominancia da TI (Texas Instruments) com 62% do mercado,
seguida da Motorola (FreeScale) com 13%.

As principais familias de DSPs da TI sdo [12]:

a) TMS320C2000: ideal para aplicagdes industriais embedded como controle digital

de motores ¢ aplicacdes com sensores inteligentes.

b) TMS320C5000 : engloba DSPs de ponto-fixo com alta eficiéncia de poténcia

oferecendo gerenciamento de poténcia automatico e avangado. DSPs
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especialmente projetados para dispositivos portateis pessoais.

¢) TMS320C6000: inclui DSPs de ponto flutuante de desempenho otimizado
recomendados para aplicacdes de 4udio de alto desempenho. Também engloba
DSPs de alto desempenho otimizados para infra-estrutura wireless ¢ de
telecomunicagdes, assim como para aplicacdes de processamento de imagem.
Além disso, conta com DSPs mais sofisticados ¢ mais caros, de¢ altissimo
desempenho, com clock em torno de GHz ¢ recomendados para aplicacdes de

video.

Agers
Freescala 7% Analog
13% Devices

— ﬁn—‘_l
o o
11%

—

Texas
Instrumeants
62%

Figura 3.21 — Market share dos fabricantes de DSPs (ano de 2006, total de U$ 8.3 bilhées).
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TEORIA DE PROCESSAMENTO DIGITAL DE SINAIS

Nos capitulos anteriores, foram abordados o papel do processamento digital de sinais
nos radios de software ¢ o hardware utilizado para realizar tal processamento. Neste capitulo,
serdo apresentados conceitos ¢ operagdes presentes no processamento digital de sinais que
servirdo de arcabouco tedrico para a compreensdo ¢ andlise das simulagdes ¢ resultados

apresentados no Capitulo 5.

No presente capitulo, serdo abordados os sinais discretos no tempo ¢ os sistemas de
tempo discreto. Conforme ja visto, os sinais discretos no tempo surgem apds o processo de
amostragem na conversdo A/D (antes da quantiza¢do) e por isso, neste capitulo, ndo se levard
em conta o nimero limitado de bits para representar cada amostra. Os sistemas de tempo
discreto operam sobre os sinais discretos no tempo para extrair deles determinada informagao
ou para produzir outros sinais discretos no tempo com caracteristicas mais desejaveis. Note-se
que os sistemas praticos utilizam sinais discretos j4 quantizados; no entanto, a andlise
matematica das transformagdes que podem ser impostas aos sinais ndo relacionadas com
questdes de precisdo independe da quantizagdo. Enfase sera dada aos sistemas de tempo
discreto LIT (Lineares ¢ Invariantes no Tempo), que exibem caracteristicas especificas que
serdo apresentadas. Também serdo estudados os filtros FIR de fase linear, que sdo sistemas

LIT muito empregados em processamento de sinais.
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4.1 Os Sinais Discretos no Tempo e o Processo de Amostragem

Como visto anteriormente, em processamento digital de sinais, os sinais sdo
representados por seqiiéncias de nimeros chamadas de amostras. Em muitos casos, o sinal ¢
originalmente um sinal analégico ¢ um sinal de tempo discreto x[n] ¢ gerado pela amostragem

periddica desse sinal analogico x,(t) usando-se intervalos de tempo uniformemente espacados:
n]=x,()_r, =x.(nT,), n=..-2,-1,0,1,2,.. (4.1)

onde: Ts ¢ o espagamento entre duas amostras consecutivas ¢ ¢ chamado de periodo de

amostragem.

A Equacdo (4.1) expressa a relacdo entre um sinal analdgico ¢ um sinal de tempo
discreto gerado pela amostragem sobre o primeiro. A varidvel tempo t do sinal de tempo
continuo se relaciona com a variavel n do sinal de tempo discreto somente nos instantes t,

dados por:

27n
= 4.2
Q 4.2)

s

onde f; denota a freqiiéncia de amostragem ¢ €2 denota a freqiiéncia angular de amostragem

¢ ¢ dada por:
Q = 2xf, (4.3)
Por exemplo, considere-se que o sinal x,(t) ¢ dado por:

x,(¢)= Acos(2af,t + @)= Acos(Q,t + D), 4.4

onde O, , definida por Q, =2xf,, ¢ a freqiiéncia angular do sinal analégico dada em radianos

por segundo.

Entdo, por (4.1) ¢ (4.2), seu correspondente sinal de tempo discreto x[n] sera dado por:
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x[n]= Acos(QnT, + @)= Acos( 2;!20 n+ QD) = Acos(w,n + D), 4.5)

s

onde my ¢ a freqiiéncia angular digital normalizada do sinal x[n]. Ela ¢ dada em radianos e

definida por:

_2ma, _ QT (4.6)

s

Wy

Como visto no capitulo anterior, o teorema da amostragem requer que f>21, ou seja,
que Q. >2Q, . Isto para que se evite o fendmeno de aliasing ¢ se possa, através de x[n],
univocamente determinar x,(t). Isto faz com que freqiiéncia angular digital sempre se situe no

intervalo [-7,7].

4.2 Sinais Discretos no Tempo: Representagcao no Dominio da Frequéncia

Sinais discretos no tempo podem ser expressos em termos de seqiiéncias exponenciais
complexas da forma e /" Estas seqiiéncias discretas permitem expressar 0s sinais por meio
de representacdes no dominio da freqiiéncia, que constituem uma importante ferramenta no
processamento de sinal e s30 comumente utilizadas na pratica. Nesta secdo, serdo abordadas
trés destas representagdes: a Transformada de Fourier de Tempo discreto, a Transformada

Discreta de Fourier ¢ a Transformada Répida de Fourier.

4.2.1 A Transformada de Fourier de Tempo Discreto

Na Transformada de Fourier de Tempo Discreto ou DTFT (Discrete-Time Fourier
Transform), uma seqiiéncia discreta no dominio do tempo ¢ mapeada em uma funcdo continua

na freqiiéncia. O sinal de tempo discreto x[n] ¢ representado em termos de seqiiéncias

exponenciais complexas e/, onde wé a varidvel real freqiiéncia angular. Se a DTFT de
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uma dada seqiiéncia existir, entdo ela ¢ Unica e esta seqiiéncia pode ser calculada através de

sua DTFT pelo uso da operacdo de transformacdo inversa.

ADTFT X (ej“’) de x[n] é definida por:
X(ej“’)z Zx[n]e_j‘”” 4.7

Em geral, X (ej“’) ¢ uma funcdo complexa da variavel real w e pode ser expressa por

seu médulo ¢ fase:
X(e™)=|x(e™ e, (4.8)
onde :
0(w)= arg|X(e™ )] (4.9)

Em muitas aplicagdes, a Transformada de Fourier ¢ chamada de Espectro de Fourier ¢,

por isso, | X (ej“’Xe B(a)) sdo chamados, respectivamente, de Espectro de Magnitude e Espectro

de Fase.

Sabe-se também que X (ej“’) ¢ uma funcdo continua e periddica de w com periodo 27 .

Sua periodicidade pode ser verificada abaixo, onde k ¢ um inteiro:

X(ej(w]+27ﬂc)): ix[n]e*j(w]ﬂnk)n _ ix[n]e*ﬂ"]”e*ﬂﬂkn _ ix[n]e’j“’]” - X(ej“’l)

n=—0 n=—m0 n=—0n

O sinal x[n] pode ser calculado a partir de X (ej“’), usando-se a transformada inversa

de Fourier, dada por:

T

x[n]zij)((ej“’ )ej“’”da) (4.10)

A DTFT de um sinal de tempo discreto x[n] derivado da amostragem de um sinal de

tempo continuo x,(t) pode ser também obtida a partir da Transformada de Fourier Continua de

Xa(t). Assim, chamando-se a Transformada de Fourier Continua de x,(t) de X, ( jQ) ca



70

Transformada de Fourier Continua de x[n] de X ( jQ), sabe-se, pela Equacado (3.7), que estes

se relacionam da seguinte forma:

1 0
X,(j9)= 22X, ((2-k2)) (4.11)
Pela Equagdo (4.6), a DTFT de x[n] pode ser facilmente obtida a partir de X ( jQ) por

meio de um simples reescalonamento no eixo da freqiiéncia, fazendo-se:
x(e™)=x,(/Q) 00, (4.12)

Portanto, usando-se (4.12) em (4.11) , obtém-se:

s s

X(ejw):Tiiw: Xa( j(%—kQSD (4.13)

4.2.2 A Transformada Discreta de Fourier

Sabe-se que, para uma seqiiéncia de tempo discreto de comprimento N, apenas N
amostras igualmente espacadas da sua DTFT sdo suficientes para representar esta seqiiéncia
no dominio da freqiiéncia ¢ que, a partir de tais amostras, ¢ possivel obter a seqiiéncia de

tempo discreto por uma simples operagdo de inversao.

Denotando-se uma seqiiéncia de comprimento finito por x[n], com 0<n< N -1,
apenas N valores de X (ej“’), chamados amostras de freqiiéncia, situados em pontos de
freqiiénciaw = w, , com k=0, 1,..., N-1 s@o suficientes para univocamente determinar X (ej“’)

e, logo, x[n]. Surge, entdo, o conceito da Transformada Discreta de Fourier ou DFT (Discrete

Fourier Transform), que ¢ aplicavel somente a seqiiéncias de comprimento finito.

Sendo X[k] a DFT de x[n], ela pode ser obtida a partir de X (ej“’) pela amostragem

desta sobre o eixo wcom 0 < <2xnnos pontos w, =2xk /N, k=0, 1,..., N-1. Da Equacao
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4.7):

X[k] - X(ejw) “27k/N

(o

nle | k=0,1,...,N-1 (4.14)

N-1
n=0

Note-se que X[k], assim como x[n], também ¢ uma seqiiéncia de comprimento finito
N, porém no dominio da freqiiéncia.

-j2n/N

Usando-se a notacdo comumente utilizadal, =e , (4.14) pode ser reescrita

como:
N-1
X[k]: ZX[”Z]WJ\I?Q ” k:Oa la---a N'l (415)
A DFT inversa, também conhecida por IDFT(Inverse Discrete Fourier Transform) , é
dada por:

N-1
1 o
s > X" n=0,1,., N1 (4.16)
n=0

4.2.3 A Transformada Rapida de Fourier

A FFT (Fast Fourier Transform), ou Transformada Réapida de Fourier, ¢ um algoritmo
que otimiza o célculo da DFT. Ela reduz sensivelmente o tempo de processamento das rotinas
que envolvem a andlise de freqiiéncia. De fato, existem varios algoritmos de FFT, porém
todos eles utilizam uma mesma regra bésica para eliminar operagdes redundantes, diminuindo

o nimero de operagdes matematicas ¢ reaproveitando resultados previamente calculados.

Tradicionalmente, o calculo da DFT poderia ser feito utilizando-se a Equacao (4.15).
Porém, para o uso da FFT, a seqiiéncia X[k] pode ser dividida em uma seqiiéncia de amostras
impares (com n = 2r + 1) ¢ outra de amostras pares (com n = 2r), sendo r um inteiro:

(N/2)-1 (N/2)-1

x[k]= Y x[er]w i + fo[2r +1]w e (4.17)

=0 =0

Reescrevendo a equacdo acima:
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(N/2)-1 " (N/2)-1 "
XK= e f +wp S e+ (4.18)
r=0 #=0
Mas como W2 =e ' = entdo:
(vr2)-1 (W/2)1
X[k]= S x[eelwi, +wh S xar +1)wk, (4.19)
r=0 r=0

A Equagdo (4.19) pode ser reescrita da seguinte forma:
X[k]=Gkl+ Wi H[K] (4.20)
onde H[k] e G[k] s3o duas seqiiéncias de tempo discreto.

O algoritmo da FFT consiste em se aplicar a G[K] ¢ H[K] o mesmo procedimento
acima aplicado a X[K]. Este procedimento deve ser realizado repetidas vezes sobre as
seqiiéncias resultantes até que cada seqiiéncia seja formada por apenas uma amostra. A Figura
4.1, extraida de [14], mostra uma seqiiéncia de 8 pontos com os elementos pares ¢ impares
sendo agrupados separadamente para o calculo de DFT de cada seqiiéncia. Depois disto, com

os quatro pontos de cada DFT, implementa-se o algoritmo mostrado anteriormente.

A DFT de 4 pontos deve ser expandida como mostrado na Figura 4.2 (retirada de [14])
até¢ que sO seja necessario o calculo da DFT para conjuntos de 2 pontos. Nessa figura,
percebe-se que uma estrutura basica de calculo da DFT de dois pontos ¢ utilizada como a
primeira etapa do algoritmo de FFT. Observa-se que esta estrutura, ilustrada na Figura 4.3
(extraida de [14]) e denominada Radix-2, se repete por todo o algoritmo.

A divisdao em estruturas Radix-2 ¢ repetida 3 vezes: uma vez na entrada, outra vez
numa fase intermedidria ¢ uma vez na saida, pois existem 2° pontos na seqiiéncia de entrada.

Como pode ser percebido pelo grafico da Figura 4.2, no algoritmo apresentado,
resultados intermediérios sdo utilizados para o céalculo de diversos pontos de saida. E isto que
diminui o nimero de célculos da DFT, pois as operacdes repetidas sdo realizadas uma unica
vez no algoritmo de FFT.

A reducdo no numero de operagdes de multiplicacdo que precisam ser realizadas no
calculo da DFT através do algoritmo da FFT ¢ o fator preponderante para o aumento de
velocidade do processamento. Sem o uso da FFT, sdo realizadas aproximadamente N
operacdes de adicdo e multiplicagdo complexas para o célculo da DFT. Por outro lado, com o

uso da FFT este nimero cai para aproximadamente N log, N operacoes de adigdo ¢
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multiplicacdo complexas. Por exemplo, para uma seqiiéncia de entrada com 1.024 pontos,
serdo realizadas 1.048.576 operagdes para o célculo normal da DFT ¢ 10.240 para o célculo
da FFT.

)-'.:C':l“—‘—

K[E]D—'ﬁ-—

1:4]0—-—

k6] o—s

w1 ]o—e—

#[3]o—a—ro

x[5]o——o

[T ]o—t—y

Figura 4.2: Estrutura completa utilizada para o calculo da FFT de uma seqiiéncia de 8 pontos.
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x[4] -
W, = WN'2= 1

Figura 4.3: Estrutura Radix-2 utilizada durante todas as etapas de calculo da FFT.

4.3 Sistemas de Tempo Discreto Lineares Invariantes no Tempo

Conforme ja mencionado, os sistemas de tempo discreto promovem transformacdes
sobre sinais discretos no tempo, gerando outros sinais discretos no tempo. Supondo-se que
uma seqiiéncia x[n] seja aplicada a entrada de um sistema de tempo discreto, este produzird
uma seqiiéncia y[n] em sua saida, conforme ilustrado na Figura 4.4. Nesta secdo, serdao
explicadas as caracteristicas comuns aos sistemas de tempo discreto classificados como LIT: a
lincaridade ¢ a invaridncia no tempo (ou invaridncia ao deslocamento no tempo).
Posteriormente, serd abordada a relagdo existente entre a entrada ¢ a saida nos sistema LIT,
caracterizando-os no dominio do tempo. Por fim, serd estudada a resposta em freqiiéncia,

importante representacdo dos sistemas LIT no dominio da freqiiéncia.

: sistema
Bul—""% = SR S

Figura 4.4- Entrada e saida em um sistema de tempo discreto LIT.

4.3.1 Linearidade e Invariancia ao Deslocamento no Tempo

Um sistema ¢ dito linear quando sempre vale o principio da superposi¢do. Mais
precisamente, supondo-se que x;[n] ¢ x[n] sejam aplicados & entrada de um sistema,

produzindo, respectivamente, yi[n] e y2[n] como saidas, este sistema ¢ dito linear se ¢
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somente se uma entrada x[n] dada por x[n] = ox, [n]+ px, [n] produz uma saida y[n] dada por

y[r]=ay,[n]+ py,[n], onde a ¢ p sdo constantes.

Supondo-se que uma seqiiéncia x;[n], quando aplicada a entrada de um sistema de
tempo discreto, produza uma saida y;[n], este sistema serd considerado invariante ao
deslocamento no tempo ou, simplesmente, invariante no tempo, s¢ uma entrada dada por
x[n]=x,[n —n,] produzir uma saida dada por y[n]= v,[n—n,], onde ny é qualquer inteiro. A
propriedade de invaridncia no tempo assegura que, dada uma entrada especifica, a saida ¢

independente do tempo em que esta entrada estd sendo aplicada.

Sistemas de tempo discreto LIT satisfazem ambas as propriedades descritas acima e,
por isso, sdo sistemas mais faceis de analisar e caracterizar e, por conseguinte, de projetar.
Além disso, algoritmos de processamento de sinal muito uteis vém sendo desenvolvidos

usando sistemas deste tipo.

4.3.2 Caracterizacao de Sistemas LIT no Dominio do Tempo: a Resposta ao
Impulso

Um sistema de tempo discreto LIT ¢ completamente especificado por sua resposta ao
impulso, ou seja, conhecida a resposta ao impulso, pode-se calcular a sua saida para uma

entrada qualquer. A resposta ao impulso, denotada por h[n], ¢ a saida de um sistema LIT ao
ser aplicado um impulso unitério d[n] & sua entrada, conforme ilustrado na Figura 4.5. O

impulso unitario ¢ dado por:

l,n=0,
stn]=4"" 421)
0,n#0
E sistema
S| ———————+ LIT —* hn]

Figura 4.5- Resposta ao impulso de um sistema LIT.
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Toda seqiiéncia pode ser representada no dominio do tempo por uma soma ponderada
de impulsos unitérios deslocados no tempo. A seguinte seqiiéncia de entrada x[n] pode ser

tomada como exemplo:
x[n]=0.58[n +2]+1.58[n —1]- [n — 2]+ 5[ — 4]+ 0.78[n — 6]

A saida produzida por um sistema LIT quando aplicada a entrada x[n], expressa na
equacdo acima, pode ser facilmente obtida conhecendo-se a resposta ao impulso h[n] deste
filtro. Como o sistema ¢ invariante no tempo ¢ a resposta a entrada 5[11]6’ h[n], a resposta a
entrada o [n + 2] serd h[n+2] ¢ as respostas aos impulsos presentes nas demais parcelas de x[n],
5[}1—1],5[11—2],5[11—4],5[11—6], serdo dadas por h[n-1], h[n-2], h[n-4] e h[n-6]
respectivamente. Portanto, como o sistema ¢ linear, a resposta y[n] & entrada x[n] sera dada

por:
y[n]=0.5 h[n+2] + 1.5h[n-1] - h[n-2] + h[n-4] + 0.7 h[n-6]

Uma maneira de representar uma seqiiéncia arbitraria x[n] qualquer, levando-se em
conta que ela pode ser representada no dominio do tempo por uma soma ponderada de

impulsos unitarios deslocados no tempo, ¢ expressa-la por:

x[nE kiw x[k]6[n— k] (4.22)

Na expressdo acima, x[k] representa, especificamente, o valor da k-ésima amostra. A
resposta de um sistema LIT para x[k]é[n—k] sera x[k] h[n-k]. Portanto, a saida y[n]

produzida por um sistema LIT para uma entrada qualquer x[n], dada pela Equacdo (4.22),

sera:

0

y[n] = Z x[k]h[n — k] (4.23)

k=—o0

A equagdo acima pode ser alternativamente reescrita como:

y[n]= Zx[n—k]h[k] (4.24)
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Como expresso nas Equacdes (4.23) ¢ (4.24), y[n] pode ser calculado como a

convolucdo das seqiiéncias x[n] ¢ h[n] ¢ pode ser compactamente escrito como:
y[n] = x[n] * h[n] , (4.25)

onde a notacdo * representa a operagdo de convolucdo, a qual apresenta a propriedade da

comutatividade, ou seja, x[n]*h[n] = h[n]*x[n].

4.3.3 Representagao de Sistemas LIT no Dominio da Frequéncia: a Resposta em
Frequéncia

A maioria dos sinais discretos no tempo encontrados na pratica podem ser
representados como uma combinacdo linear de um grande nimero, talvez infinito, de sinais
discretos no tempo senoidais de diferentes freqiiéncias angulares. Portanto, através do
conhecimento da resposta de um sistema LIT a uma simples entrada senoidal, pode-se
determinar as respostas de tal sistema a entradas mais complicadas, pelo uso da propriedade
da lincaridade. Como um sinal senoidal pode ser expresso em termos de funcdes
exponenciais, a resposta de um sistema LIT a uma entrada exponencial desperta um interesse
pratico. Isto esta relacionado ao conceito de resposta em freqiiéncia, a representacdo de um

sistema LIT no dominio da freqiiéncia.
Supondo-se que a entrada x[n] ¢ uma exponencial complexa da forma:
x[n]= e/ —o<n<ow (4.26)

Substituindo-se (4.26) em (4.24), a saida y[n] € dada por:

yln]= iefw‘”“h[k]{ih[k]ef'w"jefw" 4.27)

k=—0 k=—0
A equagdo acima pode ser reescrita como:

yln]= H(ej“’ )ej“’” , (4.28)
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onde foi usada a seguinte definicdo:

H(e™)= " h(n)e 7 (4.29)
O termo H (ej“’) na equacdo acima ¢ chamado de resposta em freqiiéncia ¢ prové a

descricdo no dominio da freqiiéncia de um sistema LIT. Portanto, a resposta em freqiiéncia

corresponde & DTFT da resposta ao impulso do sistema.

A Equacdo (4.28) implica que uma seqiiéncia de entrada senoidal complexa de
freqliéncia angular @ produz uma saida também senoidal complexa de mesma freqiiéncia
angular, porém ponderada por uma amplitude complexa H (ej“’), que ¢ funcdo da freqiiéncia

de entrada @ e dos coeficientes da resposta ao impulso.

Como qualquer DTFT, a resposta em freqiiéncia ¢ uma fun¢do complexa de @ com

periodo 2w e pode ser expressa em termos de sua magnitude e fase:
Hle™)=|H(e" Je?, (4.30)

onde ’H (ej“’X ¢ chamada de resposta em magnitude ¢ (w), dada por O(w)= arg[H (ej“’ )], ¢

chamada de resposta em fase de um dado sistema.

Para sistemas LIT, a resposta em magnitude ¢ a resposta em fase serdo sempre fun¢des
reais de . Especificacdes de projetos para muitos sistemas discretos sdo feitas em termos
das respostas em magnitude ou fase, ou ambas. Em alguns casos, a resposta em magnitude ¢

especificada em decibéis, caso em que recebe o nome de fun¢do ganho, ¢ ¢ calculada por:
G(w)=20log,, [H (e’ )|aB (431)

Para um sistema de tempo discreto com resposta ao impulso h[n] real, a resposta em
magnitude serd sempre uma fungdo par de @ ¢ a resposta em fase sera sempre uma fungdo

impar de w.

A seguir serd obtida a relacdo entrada-saida de um sistema LIT no dominio da

freqiiéncia. Considerando-se que Y (ej“’) e X (ej“’) denotem respectivamente as DTFTs das
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seqiiéncias de saida y[n] e entrada x[n] ¢ tomando a DTFT de ambos os lados na Equagdo
(4.24), obtém-se:

) Sl - 5

n=—0 n=—00

( > x[n k]j e’ (4.32)

k=-0

Trocando os somatorios de lugar no lado direito da equacdo acima e rearrumando:

)=y h[k( S - k]e‘j“’”j (433)

n=—o0

Fazendo 1=n-k na equacdo acima:

o) S Al )= S T e

k=—0 =—0 k=—0 l=—o0

O termo dentro dos parénteses no lado direito da Equacdo (4.34) pode ser identificado

como X (ej“’), a DTFT de x[n]. Substituindo esta nota¢do em (4.34) ¢ rearrumando:

)= Sl )= e e @39

fk=—o0

onde H (ej“’) ¢ a resposta em freqiiéncia do sistema, dada por (4.29).

A Equagdo (4.35) finalmente relaciona a entrada ¢ a saida de um sistema LIT no
dominio da freqiiéncia. Portanto, a Transformada de Fourier da seqiiéncia de saida ¢ dada pelo
produto da resposta em freqiiéncia do sistema LIT pela Transformada de Fourier da seqiiéncia

de entrada.
4.4 Filtros Digitais

Nesta se¢do, serdo introduzidos alguns conceitos basicos sobre filtros digitais,

focando-se principalmente sobre os filtros FIR de fase linear, sobretudo os filtros passa-
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baixas. A partir do filtro passa-baixas, outros tipos de filtros podem ser facilmente derivados.
Sera estudado o projeto de filtros FIR de fase linear pela técnica conhecida como janelamento.
Portanto, ndo se pretende abranger toda a teoria de filtros digitais. Os conceitos abordados

nesta se¢do serdo importantes para a compreensdo das simula¢des descritas no Capitulo 5.
4.4 1 Filtros FIR de Fase Linear

Os sistemas LIT de tempo discreto podem ser classificados, de acordo com o
comprimento de sua resposta ao impulso, em sistemas FIR (Finite Impulse Response) ou 1IR
(Infinite Impulse Response). O presente trabalho estudara apenas os sistemas FIR. Um sistema
de tempo discreto ¢ classificado como FIR se sua resposta ao impulso h[n] tem comprimento
finito, isto &, h[n]=0 para n<NI1 ¢ n>N2 com N1<N2, onde N1 ¢ N2 s3o dois inteiros. Para

este tipo de sistema, a saida y[n], de acordo com (4.24), pode ser expressa como:

N

ylnE kgv hlk)x [n— k] (4.36)

Além disso, sabe-se também que sistemas FIR sdo sempre estdveis no sentido BIBO

(Bounded-Input Bounded-Output).

Uma das aplicagdes mais importantes dos sistemas LIT sdo os filtros digitais. Através
deles, ¢ possivel deixar passar, preferencialmente sem distor¢do, certos componentes de
freqiiéncia presentes na sequiéncia de entrada e bloquear outros componentes de freqiiéncia.
Conforme visto na férmula da IDTFT, uma seqiiéncia de entrada arbitraria pode ser vista
como uma soma ponderada de um infinito numero de seqiiéncias exponenciais, ou,
equivalentemente, como uma soma ponderada de infinitas seqiiéncias senoidais. Como
conseqiiéncia deste fato, através da escolha apropriada dos valores da resposta em magnitude
de um filtro digital nas freqliéncias correspondentes as freqiiéncias dos componentes
senoidais de entrada, alguns destes componentes senoidais podem ser secletivamente
atenuados ou filtrados com relag@o a outros componentes. A Figura 4.6 mostra a resposta em
freqiiéncia de quatro tipos de filtros digitais ideais: filtro passa-baixas, filtro passa-altas, filtro

passa-faixa e filtro corta-faixa. Como pode ser observado na Figura 4.6, presente em [9], os
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filtros ideais exibem resposta em freqiiéncia plana na faixa de freqiiéncias que se quer

preservar, também chamada de banda passante, ¢ resposta em freqiiéncia nula nas demais

freqiiéncias que compdem a chamada banda de rejei¢do. As freqiiéncias w,, w, ¢ w_, 530

denominadas freqiiéncias de corte dos seus respectivos filtros.

. J
H, 5(e”) Hyple™™)
] 1
; ; o : : o @
x —we 0w, 7 - e 0 Ve =
- (b)
)j'm [0}
H () Hyde’™)
o] — ] '_‘_
{ ; W ; — ()
5T —en W We] Wy T —& ~WE ey Wep Wep w

(c)

(d)

Figura 4.6 — Quatro tipos de filtro ideal: (a) filtro passa-baixas, (b) filtro passa-altas, (c) filtro passa-faixa

e (d) filtro corta-faixa.

Sabe-se que, para se filtrar um sinal de entrada, obtendo-se os componentes de

freqiiéncia da banda passante sem distor¢cdo em magnitude ¢ fase, a resposta em freqiiéncia do

filtro deve exibir, dentro da banda de interesse, uma resposta em magnitude unitaria ¢ uma

resposta em fase linear. A Figura 4.7, extraida de [9], mostra a resposta em freqiiéncia de um

filtro passa-baixas com estas caracteristicas. Seja esta resposta em freqiiéncia dada por:

—jang

e
)
¢ 0, a)CS|a)|S7r

, O<|a)|<a)c,

(4.37)

O filtro acima, dado por (4.37), possui resposta em fase linear ¢ -ny ¢ a inclina¢do da

reposta em fase do filtro, pois:
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= CEP) -, (4.38)
|1, e |
ol
] [——‘\]
.
. i | SR
—T 1, () i a
arg ”; P{z""w]

+ ' — (1)

i —w, {}\u c n

Figura 4.7 — Resposta em freqiiéncia de um filtro passa-baixas ideal com resposta em fase linear na banda
passante.

Pretende-se obter a expressdo da resposta ao impulso para este filtro. Para tanto, ¢

necessario tomar a IDTFT de sua resposta em freqiiéncia. Primeiramente, uma resposta em

freqiiéncia hipotética H ' (ej “’) ¢ expressa da seguinte forma:

1, O<|a)|<a)c,

H,'\e’" )= 439
Lp(e ) 0, a)cs|a)|S7r (+39)
Calculando sua IDTFT:
' — 1 f i j jon _ 1 N jon
h,p (n)_2_n-[EHLP (e] )e] da)—gice] dw
o N —jo
:i(ef e J sten(wcn),—oo<n<oo (4.40)
2n\ jn jn n
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Aplicando-se a propriedade da Transformada de Fourier quanto ao deslocamento no
tempo, dada por DTFT(g[n-np])=e """ G(jw), onde G(jw)= DIFT(g[n)), calcula-se #,,(n),

a resposta ao impulso do filtro da Figura 4.7, pois H,, (ej“’ ) =e ' H,, (ej“’ ):

hypln]= byl —ny)= Se”ff(",; (_”n_ ;%)) 0 <n<oo (4.41)

Pela equagdo acima, pode-se notar que, na pratica, ¢ impossivel realizar um filtro com

dimensdo finita e resposta em freqiiéncia ideal conforme mostrado na Figura 4.7 pois sua
resposta ao impulso & infinita. Além disso, %, [n] é ndo causal, ou seja, k,,[n]# 0 para n<0.
Contudo, truncando 7, [n], é possivel realizar um filtro FIR causal que se aproxime do filtro

passa-baixas ideal de fase linear. Sabe-se que, para que um filtro FIR de comprimento N+1
tenha resposta em fase linear, ¢ necessario que sua resposta ao impulso apresente simetria em

torno de N/2. Neste caso, a resposta ao impulso de um filtro FIR obtido a partir do

truncamento de /,[n] , sera dada por:

i1 sen(w,(n—N/2))
N D)

0<n<N (4.42)

Por causa da simetria dos coeficientes de /"' [n], a resposta em freqiiéncia deste filtro

FIR sera dada por:
HLPH(ejw):efja)N/Z‘HLPH(eij, (443)
onde ‘H LP”(ej“’X ¢ a resposta em magnitude do filtro.

A Figura 4.8, retirada de [9], exibe esta resposta em magnitude para uma freqiiéncia
de corte fixa ¢ para diversos valores de N. E observavel que, independente do valor de N, a
resposta em magnitude do filtro FIR, obtido pelo truncamento do filtro ideal de comprimento
infinito dado pela Equagdo (4.41), exibe um corte menos abrupto em comparacdo com o filtro
ideal e o surgimento de ripples ( oscilagdes). Além disso, um aumento em N resulta em um

corte mais abrupto e no aumento do numero de ripples .
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Figura 4.8 — Reposta em magnitude para o filtro de resposta ao impulso dada por (4.42) para quatro
valores distintos de N.

4.4.2 Projeto de Filtros FIR de Fase Linear

Basicamente, o projeto de filtros digitais envolve trés estagios principais:
a) Especificacdo das propriedades do sistema desejado

b) Aproximacdo do sistema usando um sistema discreto causal, o que inclui escolher

o tipo de filtro a utilizar

¢) A realizacdo do sistema.

A presente se¢do pretende focar-se no projeto de filtros digitais FIR pelo método de
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janelamento.

Supondo-se que o sinal discreto a ser filtrado advenha de um sinal continuo limitado
em banda ¢ amostrado usando-se uma freqiiéncia de amostragem suficiente para se evitar o
aliasing, entdo o filtro passa-baixas continuo ideal que se deseja projetar, denominado de
filtro efetivo, se comportard como um sistema LIT continuo no tempo com resposta em

freqiiéncia dada por:

H(™), |Q<xz/T,

H,, (jO)=
7 U=, Q> 7/,

(4.44)

Neste caso, ¢ possivel converter as especificagdes do filtro efetivo continuo em

especificagdes para o filtro discreto através da relagdo j& discutida, w = Q7. , onde T, € o

periodo de amostragem. Ou seja, H (ej“’) ¢ especificado em um periodo por:

o <r (4.45)

H(ej“’ ) =H, [‘];)J

s

Tome-se como exemplo um sinal de tempo discreto x[n] obtido a partir de um sinal
continuo X,(t) com periodo de amostragem t=10" segundos. Suponha-se¢ as seguintes
especificacoes para um filtro passa-baixas continuo que, se fosse utilizado para filtrar x,(t),

produziria o mesmo efeito do filtro digital que se quer obter para filtrar x[n]:

e O ganho na faixa de passagem, dada por 0< Q< 2n(2000), deve variar de no

maximo +0.01

e O ganho na faixa de rejeicdo , dada por Q> 2n(3000), ndo deve ser maior que

0.001

A Figura 4.9, presente em [14], ilustra as especificagdes do filtro acima onde Q, € o
limite superior da banda passante ¢ £, o limite inferior da banda de rejei¢do. Nessa figura,

o, representa a maxima variacdo no ganho que a resposta em magnitude do filtro pode exibir

dentro da banda passante ¢ J, representa a maxima variagdo no ganho dentro da banda de

rejeicdo. Para o exemplo dado:
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Q, =2n(2000)e Q, = 21(3000)
8,=0.01¢ d,=0.001

As bandas passante ¢ de rejeicdo podem ser, entdo vistas no dominio da freqiiéncia

angular digital pela conversdo dos valores de Q, ¢ Q, usando-se a relagdo w = QT ;:

w, =Q T, =21(2000)10™ = 0.4n

p ps

w, = Q,T =2r(3000)10~* = 0.6n

banda : \ banda de
passante | Dbandade rejeicdo
: transicdo |
| N, |
| g
|
| a
1] L w

Figura 4.9- Especificacdes de um filtro.

O método mais simples de implementar projetos de filtros FIR causais ¢ chamado de
método de janeclamento. Este método geralmente se inicia com a especificagdo do filtro

seguindo uma estipulada resposta em freqiiéncia ideal, que pode ser representada como:
H, ()= h,[nle7, (4.46)

onde hy[n] é a correspondente resposta ao impulso do filtro ideal.

Na Secdo 4.4.1, foi discutida a necessidade de se truncar esta resposta ao impulso para
realizar-se um filtro real FIR causal ¢ foi realizado o truncamento da forma mais simples
possivel utilizando-se uma janela retangular, ou scja, definiu-se um novo sistema com

resposta ao impulso h[n] dada por:
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] = {hd[n], 0<n<N

0, caso contrario (4.47)

Mais genericamente, pode-se representar h[n] como o produto da resposta ao impulso
desejada por uma janela de duragdo finita w[n], ou seja:

h[n] =h, [n]w[n] (4.48)

O truncamento simples da resposta ao impulso, expresso em (4.47), corresponde a

janela retangular, que ¢ dada por:

[ ] 1, 0<n<N
win|=
0, casocontrdrio (4.49)

A resposta em freqiiéncia do filtro truncado serd dada pela DTFT de h[n]. Como h[n] é
calculado genericamente por (4.48), sua DTFT serd a convolugdo da resposta em freqiiéncia

ideal pela DTFT da jancla:
()= L [, (e (e o, (4.50)

onde #(e™) é a DTFT de wn].

Na medida em que se aumenta o comprimento da janela, ou seja, se aumenta N,
W(ej“’) fica cada vez mais concentrada em torno de w =0, aproximando-se cada vez mais do
impulso, pois, no limite, quando N tende a infinito, w[n] tende para a unidade e,

conseqlientemente, W(ej“’) tende para 5(60), um impulso na origem das freqiiéncias. Portanto,
quando N aumenta, H (ej“’) fica mais parecida com H d(ej“’), a resposta ideal. Contudo, a

opcdo por um N muito grande pode tornar o filtro muito complexo, aumentando o
processamento requerido no calculo para se obter a saida do filtro. A Figura 4.10, presente em
[14], ilustra o efeito do janelamento para uma janela retangular.

Infelizmente, quando se utilizam janelas retangulares para o projeto de filtros, chega-
se¢ a um determinado ponto onde, por mais que se aumente o nimero de coeficientes dos
filtros, ndo ¢ possivel continuar reduzindo a amplitude das oscilagcdes presentes em H (ej“’).
Para minimizar os efeitos das oscilagdes, utilizam-se diferentes tipos de janelas. Estas
possuem a caracteristica de amenizarem suavemente o fim da resposta ao impulso do filtro
passa baixas ideal. Isto faz com que haja uma diminuicdo dos l6bulos laterais existentes na

banda de rejei¢do, bem como a reducdao da amplitude das oscilacdes na banda de passagem.



88

Obviamente, a melhoria na resposta de amplitude tem um custo, que ¢ o alargamento da

banda de transi¢do, mas que pode ser compensada com o uso de um maior nimero de

cocficientes.
w[n]
TH T” Janela Retangular de
| n Comprimento L
L
Hy&™)

L

T
- : sen(L w2
W(EJOJ) _ (LV2)
sen(wW/2) H (e_lw}

L Filtro Passa Baixa ideal
apos ter sua resposta ao
inpulso truncada pela

l;ﬁ?(e'lm)= 0 janela retangular
£ Pl
7 AN
- &) ol T

Figura 4.10 — Efeitos do janelamento: resposta em freqiiéncia de um filtro passa-baixas ideal apés ter sua
resposta ao impulso truncada por uma janela retangular.

As janelas mais comumente utilizadas no projeto de filtros FIR sdo:

a) Janela Retangular:

Sua resposta ao impulso ¢ dada por (4.49).

b) Janela Triangular ou de Bartlett:

2n/N, 0<n<N/2
wln]={2-2n/N, N/2<n<N (4.51)

0, caso contrario
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¢) Janela de Hamming:

a+(1-a)cos 27n , 0<n<N
N (4.52)

W)=

0, caso contrario

onde o parametroa ¢ geralmente 0.56, mas pode assumir outros valores. Quando

o =10,5, ajanela ¢ chamada de janela de Hanning.

d) Janela de Blackman:
0.42-0.5 cos(m—n] +0.08 cos(47mj, 0<n<N

wln]= N N (4.53)
0, Caso contrario

As formas das janeclas acima podem ser vistas na Figura 4.11 (extraida de [14]),
tracadas como uma func¢do de uma varidvel continua. Entretanto, as seqiiéncias de
janelamento sdo definidas apenas para valores inteiros de n.

A Figura 4.12, presente em [14], mostra a resposta em freqiiéncia de um mesmo filtro

FIR apoés passar por diferentes tipos de janelas com mesmo comprimento.

w(n]

Figura 4.11-Janelas para projetos de filtros FIR.

Eetangular Bartlett
OdB | e o 0dB \

—25dB"----} 95dB be- - - N -

w w Blackman
0dB Hanning 0dR Hamming 0dB

-50dB|—- - - - .\\ ) \

NN 60dB -v"-—'\ﬁ?‘\?‘v"’* w [\

w W SISdB A - ey
Figura 4.12- Resposta em freqiiéncia de um mesmo filtro FIR apés passar por diferentes tipos de janelas.
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E importante ressaltar que existem duas caracteristicas principais de W(ej“’) que

influenciam a resposta em freqiiéncia presente no filtro resultante do processo de janelamento:

a largura de seu lobulo principal e sua razdo de ripple. A largura do lébulo principal de
W(ej“’) influencia no tamanho da banda de transicdo do filtro resultante: quanto menor a

largura do 16bulo principal, menor a banda de transi¢do. A largura do l6bulo principal, por sua
vez, ¢ controlada pela escolha de N: quanto maior N, menor seré a largura do l6bulo principal.
A razdo de ripple ¢ a relacdo entre a amplitude do lobulo principal ¢ a amplitude do primeiro
16bulo secundério (ou lateral). Ela determina a minima atenuacdo da banda de rejei¢do ¢ o
ripple da banda de passagem. A razdo de ripple, por sua vez, ¢ controlada pela escolha da
janela, sendo que N praticamente ndo influencia esta caracteristica.

Portanto, o projeto de um filtro FIR pode seguir o seguinte procedimento: a partir de
uma especificagdo, escolher o tipo de janela que satisfaga a atenuacdo na banda de rejeicao e,

depois, escolher N para satisfazer a banda de transicao desejada, usando-se tentativa erro.

Uma outra janela muito utilizada nos projetos de filtros FIR ¢ a janela de Kaiser. Ela ¢

definida por:

Io[ﬂ\/l—[(n—a)/a]z}

wln]= 7.17] , 0<n<N (4.54)

0, Caso contrario

onde a=N/2, I, (x) ¢ a func¢do de Bessel modificada de primeira espécie ¢ ordem zero ¢ f &

uma constante que controla a razdo de ripple.
A janela de Kaiser ¢ uma janela 6tima no sentido de que o ripple do 16bulo lateral &

minimizado quanto aos minimos quadrados para uma certa largura do 16bulo principal. Dada
uma atenuacdo minima exigida Amin para o 16bulo lateral, dada em dB, o pardmetro /¢

escolhido da seguinte forma:

01102(A4,, -8,7), 4, >50
B=10,5842(A4,, —21)"" +(4,, —21), 21<4,_ <50 (4.55)
0, A4 <21

min

A escolha do pardmetro N e, por conseguinte, dea, depende da especificagdo da

largura da banda de transic@o exigida dw e de Amin. N pode ser calculado por:
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A —
= Aw =8 (4.56)
22854w

Determinados £, N ¢ a, pode-se facilmente calcular w[n] pela Equacao (4.54). Entdo,

pode-se obter, através de w[n], a resposta em freqiiéncia do filtro FIR resultante.

Conforme visto anteriormente, para se evitar distor¢do, ¢ desejavel que os filtros FIR
tenham resposta em fase linear. O projeto de filtros FIR deve levar isto em consideracio. E
notério que todas as janeclas definidas anteriormente possuem a propriedade de serem
simétricas em relagcdo ao ponto N/2, o que assegura a resposta em fase linear para os filtros

delas originados.
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APLICAGAO-EXEMPLO: RECEPGCAO AM

Nos capitulos anteriores, foram estudados os principais topicos para a compreensao
dos radios de software, passando pelos conceitos basicos, principais arquiteturas, hardware ¢
teoria de processamento digital de sinais. Neste capitulo serd explorada uma aplicacdo-
exemplo simples: a recepcao AM (Amplitude Modulation ou Modulagdo em Amplitude) para

que se vislumbre como ¢ utilizado o conceito de radio de software em um dispositivo real.

Na Sec¢do 5.1, encontra-se uma breve revisdo de como comumente sao realizadas a
transmissdo ¢ recepcdo AM analdgicas nos radios tradicionais com énfase na descricdo dos
processos de modulagdo ¢ demodulacio AM-DSB (Double Sideband ou Banda Lateral
Dupla) com portadora ¢ AM-SSB-SC (Single Sideband Supressed Carrier, ou Banda Lateral
Unica com portadora suprimida); por simplicidade, AM-SSB-SC sera referida, daqui por
diante, simplesmente como AM-SSB. Na Secdo 5.2, ¢ descrito como se daria a recepcdo AM
usando o conceito de radio de software para as demodulagdes AM-DSB com portadora ¢ AM-
SSB. Finalmente, na Secdo 5.3 sdo descritas as simulagdes computacionais realizadas no
software Scilab, cujos resultados comprovam a eficacia dos esquemas de recepcdo ¢
demodulacdo apresentados na Se¢do 5.2. Também na Secdo 5.3, os resultados das simulacgdes

sdo analisados usando-se a teoria de processamento de sinais.

O Scilab ¢ uma plataforma open-source ¢ gratuita para computagdo numérica. Para
fazer download deste, veja [15]. Para maiores informagdes sobre o Scilab e sobre as funcdes

matematicas disponibilizadas por este, veja [16].
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5.1 A Transmissao e a Recepcao AM Analdégicas

A radiodifusdo AM utiliza a mais antiga de todas as formas de modulagdo de ondas de
radio: a modulagdo em amplitude. Ela consiste basicamente na utilizagdo de um transdutor,
por exemplo, um microfone, para transformar as ondas sonoras em sinais elétricos ¢ no
emprego desses sinais para modular a amplitude de uma onda de radio que lhes serve de
veiculo portador: a onda portadora. Enquanto a portadora ¢ gerada com amplitude ¢
freqliéncia constantes na estacdo emissora, as ondas de &udio apresentam-se como uma
mistura irregular de frequiéncias distintas. As ondas de 4udio, apds serem transformadas em
sinais elétricos, imprimem suas varia¢gdes na onda portadora, modulando sua amplitude. Na
recepcdo, o demodulador detecta as variagdes de amplitude da onda portadora, produzindo um

sinal de saida que ¢ reproduzido pelos alto-falantes.

A Figura 5.1, extraida de [17], mostra um receptor AM super-heterodino que se
enquadra no modelo de um receptor tradicional presente na Figura 2.1-a. A antena recebe RF
na faixa de 535 a 1605 kHz, composta de diversos canais com largura de banda de 10kHz.
Logo apos a antena, um filtro de RF sintonizével, com fator de qualidade ndo muito bom,
seleciona o canal desejado que, em seguida, ¢ amplificado. Porém, para que se eliminem
completamente os canais adjacentes, ¢ feita, primeiramente, a conversdo do sinal de RF para
uma freqiiéncia mais baixa ¢ fixa, dita freqiiéncia intermedidria (FI) num processo conhecido
como conversdo para baixo. No caso da recepgdo AM, a FI ¢ de 455 kHz. Esta conversdo para
baixo ¢ feita por um misturador multiplicando-se o sinal de RF por um sinal de um oscilador

local com freqiiéncia de oscilagdo f, dada por:
fo=FI+fa , (51)
onde fe, € a freqiiéncia central do canal sintonizado.

A frequiéncia do oscilador sempre se adapta a f;, de modo que, apds a conversdo para
baixo, o canal sempre esteja centrado em FI, pois a multiplicagdo do canal em RF pelo sinal
do oscilador faz com que o espectro do canal seja transladado para a freqiiéncia f-f,,=FI, em

torno da qual ele ¢ filtrado pelo filtro de FI (veja Figura 5.1).

Apods esse estagio, os canais adjacentes ja foram eliminados ¢ o sinal ¢ amplificado ¢
em seguida demodulado. Apos a demodulacdo, o sinal ja se encontra na faixa de freqiiéncias
audivel e ¢ filtrado ¢ amplificado, gerando a saida de dudio que pode alimentar um alto-

falante, por exemplo.
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A cadeia de transmissdo AM tem forma inversa a de recepcdo: o sinal de dudio gerado
por um microfone ¢ amplificado ¢ filtrado e, em seguida, modula em amplitude uma
portadora com freqiiéncia FI muito maior que as freqiiéncias presentes no sinal de dudio. Em
seguida, o sinal em FI sofre um processo de conversdo para cima ¢ tem seu espectro
transladado para uma freqiiéncia de RF ainda maior. Posteriormente, o sinal ¢ filtrado ¢

amplificado, sendo transmitido por uma antena.

As Segdes 5.1.1 ¢ 5.1.2 seguintes focalizardo algumas técnicas de modulacdo

(empregadas na transmissdo) e demodulacdo (empregadas na recepcao) AM.

Misturaclar
Entracka i
RF Fittro Amp Amp Fittra Amp | fDemodulador . Filtro Amp f-;suda
( RF RF FI ] Fl A i Ao ﬂ Auidio
O=ciladar

lacal

Figura 5.1- Receptor AM super-heterodino.

5.1.1 A Modulagao e a Demodulagdo AM-DSB com Portadora

A forma mais simples de se implementar ¢ mais convencional de modulacdo AM ¢ a

DSB com portadora. Ela pode ser descrita pela seguinte equagao:

@, (t)= AcosQ.t + f(t)cosQ.t = [4+f (t)]cos.Qct , (5.2)
onde:
@,,,(t) é o sinal resultante da modulago, ou sinal modulado
Acosf ¢t ¢ a portadora senoidal de amplitude A e freqiiéncia angular Q.
f(t) ¢ o sinal modulante ou modulador, que contém a informacdo que se quer
transmitir.

Na Figura 5.2, extraida de [17] e¢ adaptada por questdes de nomenclatura, so
apresentadas as formas de onda de um sinal modulante (letra a) ¢ do sinal modulado
resultante para duas condi¢des: quando A+ f(t) ¢ sempre positivo para todo t (letra b) e
quando isto ndo ocorre (letra c). Observe que quando A+f(t) ¢ sempre positivo, a envoltoria

(sinal tracejado na Figura 5.2-b, obtido da interpolagdo dos picos positivos do sinal
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modulado) preserva a forma de f(t) ¢ tem valor A+f(t). Porém, isto ndo ocorre quando esta
condi¢do ndo ¢ verdadeira (caso da envoltoria da Figura 5.2-c). Quando a envoltdria do sinal
modulado reproduz a forma de onda do sinal modulante, o processo de demodulagdo
(processo de recuperacdo do sinal modulante a partir do sinal modulado) pode ser realizado de
uma forma bem simples, extraindo-se do sinal modulado a sua envoltoria, o que serd visto

posteriormente.

f(t)

Envoltoria

A + (1)

.
/
\J/f (b (c)

Figura 5.2- Modulacio AM -DSB com portadora e a formacio da envoltoria.

Envoltoria

|4+ £9))]

Portanto, a condi¢do necessaria para o uso da detecgdo de envoltdria ¢ dada por:
A +f(t) > (Qpara todo t (5.3)
Seja f, a amplitude maxima negativa que f(t) possa assumir (veja Figura 5.2-a), sabe-

se que f (t) >—f, . Portanto, a condi¢do (5.3) ¢ equivalente a:

A= f, (5.4)

A expressdo (5.4) mostra que existe uma amplitude minima para a portadora para que
a detecgdo de envoltoria seja viabilizada.

Define-se, entdo, o indice de modulagdo 4 como a razdo entre a amplitude maxima do

sinal modulante ¢ a amplitude da portadora:

Js

r=r (5.5)

Uma vez que f, ¢ A sdo constantes positivas, para que a Inequagdo (5.4) seja
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verdadeira, o indice de modulag@o deve estar entre 0 ¢ 1, ou se¢ja:
0<u<li (5.6)
Quando, contrariamente a (5.4), A< f,, ouseja u>1, a detecgdo de envoltoria ndo ¢

mais possivel por haver sobremodulagao.
E também importante analisar-se a modulagdo DSB com portadora do ponto de vista

da freqiiéncia. Tomando-se a Transformada da Fourier de (5.2), obtém-se:
@, (Q)= %[F(.Q +Q )+ F(Q-Q )|+mals(@+Q.)+6(Q-2.)), (5.7)

onde F(f) ¢ Transformada de Fourier do sinal f{(t), o sinal modulante.
A Figura 5.3 mostra os formatos dos espectros de freqiiéncia do sinal modulante, da

portadora ¢ do sinal modulado em amplitude AM-DSB com portadora. Pode-se observar que

o processo de modulacdo em amplitude simplesmente translada (desloca) de Q_(freqiiéncia

angular da portadora) o espectro do sinal modulante. Além disso, no espectro do sinal
modulado, aparecem impulsos que correspondem a portadora senoidal ¢ em torno dos quais ¢
reproduzido o espectro do sinal modulante. Por isso, este tipo de modulacdo ¢ denominado
com portadora. No espectro do sinal modulado, existem duas bandas laterais: uma superior,
dita USB (Upper Sideband), ¢ outra inferior, dita LSB (Lower Sideband). Isto faz com que
este tipo de modulacdo em amplitude seja conhecida como DSB (Double Sideband ou Banda
Lateral Dupla). Note-se, também, que a largura de faixa do sinal modulado ¢ o dobro da

largura de faixa do sinal modulante.

(a) I l
i

-f a0 1z 2mim

m
F A cos il )
| wd IH'A

i

-nl.l-l!ll.' 0 nl

Ffir) ces o + 4 cos Lt

(c}l [ | | l |
-0 0 i &

Figura 5.3 — Espectros na modulacio AM-DSB com portadora : (a) sinal modulante, (b) portadora e (c)
sinal modulado.

A principal vantagem do sinal modulado AM-DSB com portadora ¢ a simplicidade do

circuito demodulador que, como mencionado anteriormente, pode fazer a deteccdo de
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envoltdria. Tal circuito ¢ utilizado largamente nos receptores de radio AM. Com isso, pode-se
eliminar a principal desvantagem da modulacdo AM-DSB sem portadora que ¢ a exigéncia da
deteccdo sincrona ¢ a geracdo de uma portadora local no circuito receptor. O esquema basico
de um detector retificador, usado para detectar a envoltdria de um sinal AM-DSB com
portadora, ¢ mostrado na Figura 5.4 [17]. Quando um sinal AM ¢ aplicado a um diodo ¢ a um
circuito resistivo conforme mostrado nesta figura, a parte negativa do sinal AM ¢ suprimida.
A saida sobre o resistor, vg(t), ¢ o sinal AM apds passar por uma retificagdo de meia onda.
Segundo [17], vr(t) pode ser visto como a multiplicacdo do sinal AM por um sinal w(t)

conforme abaixo:

Ve =Py (t )W(t )

T

=[4+f (t)]cocht{% + 2(cos!.?ct - % c0s3Q ¢ + % cos5Q.t — ﬂ

[A+ f (t)]+0utr0s termos de freqiiéncias superiores (5.8)

q |

Quando vg(t) ¢ aplicada a entrada de um filtro passa-baixas com freqiiéncia de corte

fm, sendo f,, a maxima freqiiéncia presente no sinal modulante, a saida do filtro ¢ dada por

1 . A , ~ . .
—[4+£(2)], pois os termos com freqiiéncias superiores sdo suprimidos. Posteriormente, o
T

termo DC, dado por A/z, ¢ suprimido pelo capacitor (veja Figura 5.4) e o sinal modulante f{(t)

¢ recuperado.

[A+1(t) ]cos wu V() /‘[A + fH) ]

i | i _::[A+f(t)] Lia +
w \FEN\FB}N m Mdh ’i\(i’

0
Filtro A
[4+ f(t) ]cos wy Passa- ——
® o -
aixas

Figura 5.4 — Detector retificador para AM.
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5.1.2 A Modulacédo e a Demodulacdo AM-SSB

Como observado na modulagdo AM com banda lateral dupla, o espectro do sinal
modulado ¢ composto de duas bandas laterais: a USB (superior) ¢ a LSB (inferior). Como o
sinal modulante ¢ sempre real, 0 modulo de sua transformada serd sempre uma fungdo par, o
que significa que ambas as faixas laterais possuem a mesma informagdo. Portanto, ao invés de
se transmitir todo o espectro do sinal DSB, ¢ suficiente transmitir apenas uma das faixas
laterais (superior ou inferior) do espectro, sem perda de informagdo, permitindo a recuperagdo
do sinal modulante na recepc¢do. Este conceito deu origem a modulacdo AM-SSB (AM com
banda lateral inica).

A Figura 5.5 mostra o diagrama de blocos de um método de geragdo de sinais SSB,

conhecido como método de deslocamento de fase. Nessa figura, f(t) ¢ o sinal modulante, Q2 ¢
a freqiiéncia angular da portadora e @, (¢) é o sinal modulado resultante. Além disso, H(Q)é

a resposta em freqiiéncia de uma rede defasadora de n/2. Ela defasa de n/2 a fase do sinal

entrante sem alterar o seu modulo. Médulo e fase de H(€)estio mostrados na Figura 5.6.

f().cos(Q.1)

)
X

f (f ) H(Q)| E - (}: {-‘#)SSB (f )

2 t . ssBism
l sin(€2.7) - — SSB-USB
T | KO
YT \)G
2 - f,().sin(Q.7)
H(€)

Figura 5.5 — Geracgao de um sinal SSB pelo método do deslocamento de fase.

[Hg2)l e

I -T2

0 ' 0

Figura 5.6 — Mo6dulo e fase da resposta em freqiiéncia de uma rede defasadora de m/2.
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Pela Figura 5.5, tem-se a seguinte expressdo para o sinal modulado SSB:

Dy (1) = £ (t)cos(Q.2)% £, (t)sen(Q.2), (5.9)
onde fi(t) ¢ o sinal modulante apds passar por uma rede defasadora de /2.

O sinal de soma na expressdo (5.9) ¢ utilizado para a modulagdo SSB-LSB. Quando,
contrariamente, a subtracdo ¢ utilizada, trata-se da modulacao SSB-USB.

Pela Figura 5.6, observa-se que H()¢ definido por:

- jEsgn(Q)
H(Q)=e¢ ? , (5.10)

onde sgn(Q) ¢ a func¢ao signum (ou sinal) da freqiiéncia angular.

Como e 2 =- J » aequagdo acima pode ser reescrita como:
H(Q)= —jsgn(Q) (5.11)
A resposta ao impulso h(t) da rede defasadora ¢ dada pela Transformada de Fourier
Inversa de H(Q), ou seja:
1

)= T 1) = - (@)=L

(5.12)

Por (5.12), constata-se que a rede defasadora ¢ um sistema nao-causal ja que h(t) ndo ¢é
nulo para t<0. Logo, na pratica ela deve ser aproximada por um sistema fisicamente
realizavel, ou seja, causal. Isto modifica a sua resposta em freqiiéncia ideal (Figura 5.6),
fazendo com que, por exemplo, seu modulo seja plano somente dentro de alguma faixa de
freqiiéncias.

A rede defasadora ¢ muitas vezes conhecida como Filtro de Hilbert ou Transformacao
de Hilbert. Sendo assim , fi(t) € chamada de Transformada de Hilbert de f(t).

A seguir, sera obtida a expressdo da Transformada de Fourier de cDSSB(t), para a
obtengdo do espectro do sinal AM-SSB.

O espectro F, (.Q) de fi(t) ¢ dado por:

F,(Q)=F(Q)H(Q) (5.13)
Substituindo-se (5.11) em (5.13):
F,(@)=—jsgn(Q)F (@) (5.14)

Tomando-se a seta dupla como a representagdo da Transformada de Fourier, sabe-se

que:

f(t)cos(Qct)Q%[F(Q—Qc)+F(Q+QC)] (5.15)
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E que:
fepen(2.0) e L-Fle-2)+ Fl@+2.) (5.16)
Logo:
fsen(@.0) > 2[-F(2-2)+ F(2+2)] (5.17)

Utilizando-se (5.14) em (5.17), obtém-se:

Faleben(@.0) e 2 sgn(@- 2 )F(@-2,)- jsen(@+ 2 )F(@+2)] (5.19)
Reescrevendo-se (5.18):

fyOken(@.0) & ~[sgn(@+ 2 )F(@+0,)-sgn(@- 2 )F(@-2)]  (5.19)

Finalmente, a expressio da Transformada de Fourier de @, (¢) é obtida através de

(5.9), (5.15) e (5.19) pelo uso da propriedade da lincaridade da Transformada de Fourier. Para

a banda lateral inferior, @, ., (2) ¢ dada por:

gDSS;ELLSB(Q): [F(Q_Qc)+F(Q+Qc)]+

o |~

+%[sgn(9 +Q JF(Q+0.)-sgn(@-Q )F(Q-2)]

A equagdo acima pode ser reescrita como:

P @)= 1 +sen(@+ 2 )JF(@+ )¢ - sgnl@- 0, (2~ 2 5.20)
Nota-se que:

[1+sgn(Q+Q.)]=2u(Q+Q.) (5.21)
E que:

[1-sgn(@-Q)]=2u(-2+2,), (5.22)

onde () ¢ a fungiio degrau unitario de Q.
Substituindo (5.21) ¢ (5.22) em (5.20), obtém-se:
Pysyr5(Q)=u(Q+ Q)F(Q+ Q) +u(-Q+Q,)F(Q-2,) (5.23)
A expressdo acima representa o espectro do sinal SSB-LSB. Ele estd ilustrado na

Figura 5.7-b. A expressdo do espectro do sinal SSB-USB pode ser obtida de uma forma

analoga, resultando em:
D5 usm (Q) - “(_ Q-9 )F(Q +Q. ) + “(Q - Q. )F(Q - ‘Qc) (5.24)
A Figura 5.7-c ilustra o espectro do sinal SSB-USB.



101

Quanto a demodulacdo de um sinal SSB, esta pode ser feita de maneira coerente (ou
sincrona) conforme ilustrado na Figura 5.8 [17]. Isto pode ser verificado matematicamente.

Tomando-se a expressao (5.9) do sinal SSB ¢ multiplicando-se pela portadora, obtém-se:

b, (1 )cos(2.t) = % £ +cos(zgct)]i% £(t)sen(202.0) (5.25)
Rearrumando:
Dy, (¢)cos(Q.1) = % f(t)+%[cos(2Qct)i £, (t)sen(2Q.¢)] (5.26)

Portanto, o produto do sinal SSB pela portadora produz o espectro do sinal modulante

somado ao espectro de um outro sinal SSB com portadora 22

c

, conforme ilustrado na Figura

5.9. Apos esta multiplicacdo, o sinal passa por um filtro passa-baixas (veja Figura 5.8) para

obter de (5.26) apenas o termo desejado, ou s¢j a,%f (t) .

F(a)

N/ |

-l 0 i z2nfm

(b} ®55B-LSB(Q)

A D,

'ﬂ.c 1] .ﬂ.c

(ch F55B8-USB ()

D A,

'ﬂ.c 1] .ﬂ.c

Figura 5.7- (a) Espectro do sinal modulante; (b) Espectro do sinal SSB com banda lateral inferior; (b)
Espectro do sinal SSB com banda lateral superior.
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1 qp
D 55 ? 2
- ’ o) »{ Filtro PassaBa[st}———-»

COS W,f
(portadora)

Figura 5.8 — Demodula¢io SSB coerente por multiplicacio pela portadora seguida de filtragem.

F[#55B-L5B (1) cos(Q t)]

Vi N/ D

- 2.':!"': -} ] I 2.i1—f.n

(a)

" D N/ Vi

-2, -1 n} 0 e 20

Figura 5.9 - (a) Espectro do produto do sinal SSB-LSB pela portadora; (b)Espectro do produto do sinal
SSB-USB pela portadora.

Este tipo de demodulagdo sincrona ou coerente, contudo, exige a geragdo de uma
portadora local na recepgdo em sincronismo de fase ¢ freqiiéncia em relagdo a portadora usada
na modulacdo. Entretanto, isto torna o receptor mais complexo ¢ mais caro. Pequenas
diferencas na fase ¢/ou na freqiiéncia podem introduzir distor¢des no sinal detectado. Segundo
[17], os efeitos causados por tais diferencas sdo bem mais graves na demodulacio AM-DSB-
SC (AM com Banda Lateral Dupla sem Portadora) do que na demodulagdo SSB. Para o caso
em que o sinal modulante ¢ um sinal de 4udio, esses efeitos ndo tém importdncia na
demodulacdo SSB, uma vez que a inteligibilidade do dudio independe da fase das sendides

componentes.

Outra maneira de se demodular sinais AM-SSB estd ilustrada na Figura 5.10, que
mostra um processo praticamente inverso ao ilustrado na Figura 5.5. Nessa figura, o sinal
demodulado ¢ obtido a partir da soma (para a demodulagdo SSB-USB) ou subtracdo (para a
demodulacdo SSB-LSB) de dois sinais q(t) € iy(t):

S(e)=qle)Fi, (), (5.27)
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onde q(t) ¢ dado por:
q(t)= Py, (t)eos(Q.0), (5.28)

¢ ix(t) ¢ a Transformada de Hilbert do sinal i(t) dado por:

i(£)= Dy (¢)sen(Q.2) (5.29)
F'/d_-\'
o~ F AW
cos(€.7) ®_
¥
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Figura 5.10 — Método de demodulaciio de sinais AM-SSB.

Esta maneira de se demodular sinais SSB pode ser comprovada por uma simples
andlise espectral que inclui modulo ¢ fase, conforme ilustrado na Figura 5.11. Tal figura
ilustra a demodulagdo de um sinal SSB-USB. Observa-se que, por simplicidade, a fase do

sinal modulante ndo ¢ considerada, o que ndo invalida a andlise. A Figura 5.11-a mostra o
espectro de um sinal SSB-USB. A Figura 5.11-b ilustra o espectro de q(t), chamado de Q(.Q)
Nota-se que Q(2) segue (5.15) com f(¢)= Py, 155 (¢) - J& a Figura 5.11-c ilustra o espectro
de i(t), 1(Q). Observa-se que ele segue (5.16) com f(¢)= Py, 155 (¢). A Figura 5.11-d mostra
o espectro de ix(t), ou seja, 7, (Q), que nada mais é que [ (.Q)defasado de n/2. Finalmente, a
Figura 5.11-¢ mostra o espectro de q(t)*in(t). Nota-se que a diferenca de fase de =
. entre Q(.Q) e/, (Q)para R>20 ¢ Q<-20Q , faz com que tais freqiiéncias desaparecam com

a soma, restando apenas a faixa de freqiiéncias de interesse. Por isso, o espectro de q(t)+in(t) €
o espectro do sinal modulante, resultado da demodulacdo. Uma andlise semelhante poderia ser

feita para um sinal SSB-LSB, comprovando a eficécia deste método de demodulagao.
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Figura 5.11 — Analise espectral da demodulacio AM-SSB da Figura 5.10.

5.2 A Recepcao AM Usando o Conceito de Radio de Software
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Nesta secdo, serd apresentado o esquema da recepcdo AM para os dois tipos de

demodulacdo descritos na se¢do anterior (AM-DSB com portadora ¢ AM-SSB), porém com o

uso do conceito de radio de software.

A recepcdo AM, seguindo o conceito de radio de software, ¢ mostrada na Figura 5.12.
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Na cadeia de recepgdo, o sinal ¢ recebido pela antena, filtrado ¢ amplificado em RF, sofre o
processo de down-convertion ¢ ¢ digitalizado em FI (ou seja, sofre a conversdo A/D). Em
seguida, o sinal ¢ demodulado por um DSP programado com instru¢cdes especificas
necessarias & demodulacdo utilizada. A partir de entdo, o sinal sofre a conversdo D/A, ¢
filtrado e amplificado para, depois, alimentar um transdutor, como um alto-falante. Portanto, a
aplicagdo-exemplo apresentada neste trabalho segue a arquitetura de radio de software com
digitalizacdo em FI, sendo o bloco da demodulagdo implementado em software a ser
executado em um DSP. Ela permite, entdo, flexibilidade quanto & demodulacdo a se utilizar
na recepcdo, bastando que o software apropriado seja carregado no DSP. A Segdo 5.2.1
descreve como pode ser implementada digitalmente a demodulacio AM-DSB com portadora

¢ a Secdo 5.2.2 como pode ser implementada digitalmente a demodulacio AM-SSB.

Ertrads
RF

A Fi:i-o I__{ A ;____ OSP _—Im_

Demodulagio Digital

lozal por Software

Sessdo Analdgica Sessdo Analdgica

Figura 5.12 — Proposta de recep¢cio AM seguindo o conceito de radio de software.

5.2.1 Demodulagdo AM-DSB com Portadora em um Radio de Software

A presente se¢do propde que a implementacdo em sofiware da demodulagdo AM-DSB
com portadora siga o esquema da Figura 5.13, onde cada bloco ndo representa um bloco

fisico, mas um bloco funcional que deve ser implementado em soffware ¢ executado em um

DSP.

Antes da conversdo A/D, estd presente um canal do sinal AM-DSB com portadora,
cujo espectro estd centrado em FI, uma vez que ele ja foi transladado pelo processo de
conversdo para baixo. No ponto (A) da Figura 5.13, este sinal ja foi digitalizado ¢ ¢ chamado
de x[n]. A partir de entdo, blocos de amostras de x[n] de tamanho M passam por todos os
blocos funcionais responsaveis pela demodulacdo. A implementagdo da demodulacdo em
software deve ser suficientemente eficaz e o DSP utilizado suficientemente rapido para que as

M amostras de x[n] ja processadas formem uma entrada para a conversao D/A antes que as

zaitls

Audin
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proximas M amostras cheguem para serem processadas. O primeiro bloco funcional pelo qual
passam as M amostras de x[n] ¢ o bloco que calcula o modulo de x[n]. Neste bloco funcional,
cada amostra tem seu valor absoluto calculado. Fazendo-se a analogia com o circuito da
Figura 5.4, ou seja, com o circuito analdgico normalmente utilizado para demodular sinais
AM-DSB com portadora, este mddulo estd realizando a fun¢do do diodo retificador.
Posteriormente, o sinal digital no ponto (B) da Figura 5.13 passa por um filtro FIR passa-
baixas para que se selecionem as componentes de freqiiéncia em torno de w=0 ¢ se recupere o
espectro do sinal modulante a menos da componente DC introduzida, que depende do indice
de modulacdo. O projeto desse filtro digital passa-baixas, ou seja, a determinacdo de sua
resposta ao impulso h[n], segue o processo de janelamento explicado no Capitulo 4. O
processo de filtragem envolve a convolugdo de abs{x[n]} com h|[n], compreendendo
operagcdes MAC tipicas da Equacdo (4.36). Apods a filtragem, o sinal no ponto (C) da Figura
5.13, j4 demodulado digitalmente, passa pela conversdo D/A ¢ segue pela cadeia analdgica
restante (vide Figura 5.12). Maiores detalhes sobre esta demodulagdo em software ¢ o filtro
FIR passa-baixas utilizado, serdo vistos na Secdo 5.3.1 que abordara uma simulacdo
computacional no Scilab desta demodulacio AM-DSB com portadora incluindo a anélise

espectral em diversos pontos.

X[n]

_reB |,
& | ETET hm [ | DA

Figura 5.13 — Blocos funcionais da demodulacio AM-DSB com portadora em software.

5.2.2 Demodulagdo AM-SSB em um Radio de Software

A presente secdo pretende apresentar um esquema de demodulacdo SSB que pode ser
utilizado em um réadio definido por software. A simulagdo computacional desta demodulagdo
¢ apresentada na Secdo 5.3.2 ¢ comprova a eficdcia deste esquema. A Figura 5.14 mostra o
diagrama do esquema de demodulagdo ¢ contém as fun¢des que devem ser executadas

digitalmente no DSP da Figura 5.12.

No ponto (X) da Figura 5.14 est4 presente um canal do sinal AM-SSB, cuja expressao
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¢ dada por (5.9), com Q. =2zFI, uma vez que o espectro ja foi transladado pelo processo de

conversdo para baixo. Na Figura 5.14, este sinal, apds ser digitalizado pelo conversor A/D, ¢
chamado de s[n]. Entdo, ¢ tomada uma certa quantidade de amostras de s[n]. Cada uma destas
amostras ¢ multiplicada pelas amostras correspondentes de um sinal cossenoidal discreto de

freqiiéncia angular @, que, assim como s[n], s6 possui valores ndo-nulos em multiplos do

periodo de amostragem. Esta multiplicacdo origina o sinal q[n]. Observe-se que, ao contrario
do sinal cossenoidal empregado na demodulagdo analdgica (veja Figura 5.10), gerado por um
oscilador, tal sinal cossenoidal discreto ¢ gerado matematicamente no DSP. Além disso, ele
ndo advém de um sinal analdégico amostrado. Ao mesmo tempo em que o sinal q[n] ¢
calculado, também ¢ calculado o sinal i[n] pela multiplicacdo de cada uma das amostras

tomadas de s[n] pelas amostras correspondentes de um sinal senoidal discreto de freqiiéncia

angular @, que s6 possui valores ndo-nulos em multiplos do periodo de amostragem. Este

sinal senoidal discreto também ¢ gerado por software no DSP ¢ ndo provém de um oscilador
real. Posteriormente, o sinal i[n] passa pela Transformacdo de Hilbert, tendo seu espectro em
fase defasado de n/2. Conforme visto anteriormente, o filtro ideal de Hilbert ndo ¢ causal ¢
aproximagdes devem ser utilizadas para a implementacdo do mesmo. Normalmente, a
implementacao digital desse filtro prevé a aproximacdo por um filtro FIR linear. No DSP, os
coeficientes deste filtro, ja previamente calculados, ficam armazenados. Ao passar pelo filtro
de Hilbert, as amostras de i[n] ¢ os coeficientes do filtro passam pela operacdo de convolugdo,
realizando-se operacdes MAC tipicas da Equacdo (4.36), o que origina o sinal iy[n]. Este sinal
¢, entdo, somado a q[n] (se a demodulacio ¢ SSB-USB) ou subtraido de q[n] (se a
demodulacdo ¢ SSB-LSB), obtendo-se o sinal demodulado, ainda que discreto, no ponto (M)
da Figura 5.14. O sinal no ponto (M) passa, entdo, pela conversdo D/A e continua passando
pela cadeia analdgica restante (veja Figura 5.12). Maiores detalhes sobre esta demodulagdo
em software ¢ o filtro de Hilbert utilizado serdo vistos na Sec¢do 5.3.2, que abordara uma
simula¢do computacional desta demodulagdo SSB no Scilab, incluindo a andlise espectral em

diversos pontos.
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Figura 5.14 — Esquema da demodulacio AM-SSB em software.

5.3 Simulagées Computacionais da Recep¢ao AM Usando o Conceito de Radio
de Software

5.3.1 Simulagao da Demodulagdo AM-DSB com Portadora: Resultados e Analise

Para a simulagdo no Scilab da demodulacdo AM-DSB com portadora (esquema da
Figura 5.13), foi suposto o uso de um sinal modulante de teste de 2kHz, o qual se encontra
dentro da faixa do 4udio geralmente utilizada para modular sinais AM comerciais de
radiodifusdo. Esta faixa se estende de 0 a 5 kHz (sendo as componentes em 0 ¢ SkHz
praticamente despreziveis) gerando uma faixa de sinal transmitido de 10 kHz em torno da
portadora de cada canal. No momento anterior ao da demodulacdo, independente do canal
selecionado, seu espectro fica centralizado em torno da Freqiiéncia Intermediaria, que tem
valor de 455 kHz. A Figura 5.15-a ilustra a Transformada de Fourier do sinal modulante de

2kHz, ou seja, seu espectro. Ja na Figura 5.15-b, esté ilustrado o formato do espectro esperado

para @, (¢) (sinal recebido antes de ser digitalizado ¢ demodulado). Observa-se que @,,,(Q)

segue a Equagdo (5.7), com Q_=2zF1,ja que o espectro ja foi transladado para FI.

Na simulagdo, @, (t) segue a formula (5.2), com A=1,2 (indice de modulacdo de

cerca de 83,33%), fc=F1=455000 ¢ f(¢)= cos(2z 2000¢):

@, (t)=1,2cos(27 455000¢ )+ cos(2x 2000z ) (27 455000¢ )
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= 1,2cos(27 455000¢)+ 0,5[cos(2 453000¢) + cos(2m 457000¢)]

A freqiéncia de amostragem escolhida, f=1MHz, obedece ao Teorema da
Amostragem ¢ ¢ mais que duas vezes maior que a maior componente de freqliéncia possivel

de estar presente no canal selecionado, ou seja , fs> 2 x (455 kHz +5kHz).

O sinal a demodular j4 digitalizado, ou seja , o sinal x[n] da Figura 5.13, deve possuir

um espectro totalmente compativel com sua DTFT, cuja teoria foi apresentada na Secdo 4.2.1.
Neste caso, a Transformada de Fourier de x[n], X, ( jQ), ¢ formada por réplicas da
Transformada de Fourier de @, (t) em torno de multiplos da freqiiéncia de amostragem, kf;,
com k inteiro (veja Figura 5.15-¢). Além disso, a DTFT de x[n] pode ser facilmente obtida a
partir de X ( jQ) através de um simples reescalonamento no eixo da freqiiéncia fazendo-se
w=QT,,onde T, =1/ f,=10"° . Sendo assim, a DTFT de x[n] deve ter o aspecto mostrado

na Figura 5.15-d.
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Figura 5.15 — (a) Transformada de Fourier de f(t); (b) Transformada de Fourier de @, (t); (¢)
Transformada de Fourier de x[n]; (d) DTFT de x[n].

O sinal x[n] foi produzido matematicamente no Scilab (vide Apéndice A.1 -
Simulagdo da Demodulagdo AM-DSB com Portadora). Em seguida, a simulagdo incluiu o
calculo da FFT de x[n] e a plotagem de seu Espectro de Magnitude (veja Figura 5.16). Essa
plotagem foi feita para @ no intervalo de [0,2n]. Para uma melhor visualizagdo em termos de
freqiiéncia, o eixo ® foi multiplicado pelo fator 106/(27c). Observe a total compatibilidade

entre o espectro previsto pela teoria (Figura 5.15) ¢ o mostrado na Figura 5.16, ja que a FFT ¢
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apenas um método mais eficaz de se terminar a DFT ¢ a DFT ¢ composta por amostras da
DTFT. Repare que a assimetria dos impulsos vista na Figura 5.16-b ¢ ¢ estéd relacionada ao
numero finito de pontos do eixo horizontal. Além disso, nas simulacdes, todos os graficos que
incluem a plotagem da FFT de algum sinal, aparecem, para uma melhor visualiza¢do, como

funcdes continuas (os pontos discretos sdo ligados), apesar de serem discretos na freqiiéncia.
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Figura 5.16 — (a) Espectro de x[n] no Scilab; (b) zoom em torno de 455kHz; (¢) zoom em torno de 545
kHz.

A primeira ctapa da demodulagdo de x[n] simulada no Scilab ¢ o céalculo de seu
mddulo, conforme ilustrado na Figura 5.13. Apds efetuar-se este célculo, o sinal digital esta
no ponto (B) da Figura 5.13 e tem seu espectro plotado, de 0 a 1MHz, pelo Scilab, através do
uso da FFT (vide Apéndice A.1 - Simulagdo da Demodulagdo AM-DSB com Portadora). Este
espectro estd mostrado na Figura 5.17. Observa-se a presenca de um componente DC de
grande amplitude, de um componente em 2kHz ¢ o surgimento de varios componentes
espurios que devem ser removidos pelos passos seguintes da demodulacdo. Por razdes de

escala, ndo se distingue o componente em 2kHz em (a), mas ¢ claramente visivel, junto com o
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componente DC, em (b); em (c), sdo visualizados componentes em 88, 90 ¢ 92 kHz que sdo

os espurios de mais baixa freqiiéncia que estdo acima de SkHz.
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Figura 5.17 — (a) Espectro do sinal no ponto (B) da Figura 5.13; (b) zoom em torno de 0 Hz; (¢c) zoom em
torno de 90 kHz.

A etapa seguinte da demodulagdo ¢ a filtragem passa-baixas, para eliminar freqiiéncias
altas, deixando passar todas as componentes de freqiiéncia at¢ SkHz (a maior freqiiéncia
possivel do sinal AM a detectar). Neste caso, apds ser filtrado, o sinal devera estar bastante
atenuado nas freqiiéncias acima de 85kHz (veja Figura 5.17-c). A Figura 5.18 mostra as
especificacoes do filtro projetado com suas bandas passantes, de transi¢do ¢ rejeicdo. Observe

que a maior freqiéncia angular digital da Dbanda passante ¢ dada por
w, =21 5000x10° = 0,01z ¢ a banda de rejeicio comeca em w, = 27 85000x10° = 0,177 .

Sendo  assim, o tamanho da banda de transicdo ¢ dado  por:
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do=w,-w,=0,177-0,01r = 0,167 . Também foi estabelecido que a atenuacdo minima na

banda de rejei¢do seria de 60 dB. A janela escolhida para o calculo dos coeficientes deste
filtro foi a janela de Kaiser. Sendo assim, a escolha dos pardmetros N (ordem do filtro que
influi na banda de transi¢do) ¢ f( pardmetro que regula a atenuagdo na banda de rejeicao)
seguem as formulas (89) e (88). Adotando-se 4w = 0,16r¢ Api,=60 dB em (89) obtém-se
N =453 . Este valor ¢ arredondado para N=46. Assumindo-se Api,=60 em (88) obtém-se
S~ 5,65
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Figura 5.18 — Especificacdes do filtro FIR Passa-Baixas projetado para a simulacio da detec¢io AM-DSB
com portadora.

O Scilab calculou os coeficientes deste filtro com base nos seguintes pardmetros

fornecidos:
e A ordem do filtro N=46

e O parametro f=5,65

e A freqiiéncia de corte @, = 27 40000x10~° = 0,087 que foi escolhida entre w, €

®, , mais ou menos no meio da banda de transicdo.

No Scilab, também foi plotada a fun¢do ganho deste filtro, ou seja, o mdédulo de sua
resposta em freqiiéncia dado em decibéis (veja Figura 5.19). Observe que o eixo da freqiiéncia
angular digital foi normalizado para 2w radianos. Observe também que a resposta ¢ bem plana
na faixa passante (de 0 a 0,005, o que corresponde a faixa de 0 a 5000Hz) ¢ que a banda de

rejeicdo (a partir de 0,085, ou seja, a partir de 85kHz) tem pelo menos 60 dB de atenuacio.
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Figura 5.19 — (a) Funciao Ganho do filtro FIR Passa-Baixas projetado para a simulacio da detec¢ao AM-
DSB com portadora; (b) zoom em torno de @, = 0,005 (277: I’ad); (c) zoom em torno de

w, = 0,085 (27 rad).

Ap6s o projeto do filtro no Scilab, foi feita a filtragem propriamente dita, ou seja, foi
calculada a convolucdo do sinal no ponto (B) da Figura 5.13 com os coeficientes h[n] do filtro
passa-baixas (vide Apéndice A.1 - Simulacdo da Demodulagdo AM-DSB com Portadora) ¢ o
espectro do sinal resultante foi plotado (espectro do sinal no ponto C da Figura 5.13). O
resultado estd ilustrado na Figura 5.20. Observa-se que, além da componente de freqiiéncia
desejada de 2kHz, aparece ainda uma grande componente DC advinda da inser¢do da

portadora na modulagdo, porém as demais componentes de freqiiéncia ja foram atenuadas.
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Figura 5.20 — (a) Espectro do sinal no ponto (C) da Figura 5.13, ou seja, apos passar pela filtragem; (b)
zoom em torno de 2kHz.

Ao alcangar o ponto (C) da Figura 5.13, o sinal j4 se encontra demodulado
digitalmente a menos de uma constante (nivel DC introduzido pela inser¢do da portadora na
demodulacdo). Como ¢le ainda ¢ um sinal digital, na cadeia de recepcdo AM ele deve ainda
passar pela conversdo D/A antes de ter seu nivel DC removido e alimentar um transdutor
analédgico (veja Figura 5.12). No dominio do tempo, este sinal demodulado digitalmente pode
ser visto na Figura 5.21. Repare que, no grafico, ele aparece, para uma melhor visualizagdo,
como uma fungdo continua, tendo seus pontos discretos no tempo ligados. Ele possui as

seguintes caracteristicas: forma cossenoidal com amplitude pico a pico Ap,=1,275, valor
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médio=0,7625 ¢ periodo=0,0005 (freqiiéncia de 2 kHz). Tais caracteristicas confirmam o
sucesso da demodulagdo digital na comparacdo com o sinal modulante (original): cosseno
com freqiiéncia de 2 kHz, valor médio de 0 V e A,,=2V. Apesar da diferenca encontrada na
amplitude pico a pico, isto ndo tem muita importdncia ja que simulagdes com sinais
modulantes cossenoidais de outras freqiiéncias revelaram atenuagdo semelhante, ou seja, a
demodulacdo ndo esta introduzindo distor¢do dentro da banda do canal recebido. Atenuagdo
mais acentuada s6 pode ser sentida para sinais modulantes com freqiiéncia bem préxima a 0

Hz, porém, como anteriormente visto, estas freqliéncias geralmente nao estdo presentes.

Amplitude do sinal demodulado

1.6

1.4

Figura 5.21 - Demodulacio AM-DSB com portadora: sinal digital demodulado no tempo.
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5.3.2 Simulagédo da Demodulagdo AM-SSB: Resultados e Analise

Para a simulacdo da demodulacdo AM-SSB no Scilab foi adotada a premissa de que o
sinal a ser detectado possa ocupar a faixa de 0 a 5 kHz com nenhum componente espectral nos
extremos da faixa. Para tal, foi simulado o uso de um sinal modulante cossenoidal de teste
com freqiiéncia de 2kHz ¢ o uso da faixa lateral inferior. Uma simulacdo semelhante poderia

ter sido feita para um sinal SSB-USB, alcancando resultados analogos.

Supondo-se uma freqiiéncia intermediéria de 455 kHz ¢ usando-se a teoria da Segdo
5.1.2, sabe-se que o espectro esperado para o sinal analdgico a ser demodulado, ou seja,

Do 1 (Q), segue a Figura 5.22-b. Observa-se a presenca de um impulso em
Q=+(455-2)27 k=+453 27 k rad /s . A expressdo do sinal a demodular no dominio do
tempo segue a Equacdo (5.9) com f(t)= cos(27 2000¢), Q2. = 2zFI ¢ f,(t)= sen(27 2000¢)

(Ja que o seno ¢ o cosseno defasado de n/2). Sendo assim:
Dy, 155 (t)= cos(277 2000¢) cos(27 455000¢)+sen(27 2000¢) sen(27 455000¢)

A freqiiéncia de amostragem escolhida f=1MHz obedece ao Teorema da Amostragem
¢ ¢ maior que o dobro da maior freqiiéncia estar presente no canal selecionado, ou seja,

fo> 2 x (455 kHz +5kHz) (sinal modulante de 5kHz ¢ uso de banda lateral superior).

O sinal a demodular ja digitalizado, ou seja, o sinal s[n] da Figura 5.14, tem seu

espectro totalmente compativel com sua DTFT, cuja teoria foi apresentada na Secdo 4.2.1.

Neste caso, a Transformada de Fourier Continua de s[n], S, ( jQ), ¢ formada por réplicas de
Dy 15n (Q)ern torno da freqiiéncia de amostragem (veja Figura 5.22-c). Além disso, a DTFT
de x[n] pode ser facilmente obtida a partir de S, ( jQ) através de um simples reescalonamento

no eixo da freqiiéncia fazendo-se w = Q7T , onde T, =1/, =107° . Sendo assim, a DTFT de

s[n] deve ter o aspecto ilustrado na Figura 5.22-d.
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Figura 5.22 — (a) Transformada de Fourier do sinal modulante; (b) Transformada de Fourier de
Do 1 sn (t) ; (¢) Transformada de Fourier de s[n]; (d) DTFT de s[n].

O sinal s[n] ¢ produzido matematicamente no Scilab (vide Apéndice A.2 - Simulacdo
da Demodulacido AM-SSB-LSB) ¢ contém amostras espacadas de 10°. Em seguida, a
simulacdo inclui o célculo da FFT de s[n] ¢ a plotagem de seu Espectro de Magnitude (veja
Figura 5.23). Esta plotagem foi feita para  no intervalo [0,27]. Para uma melhor visualizacao
em termos de freqiiéneia, o eixo o foi multiplicado pelo fator 10°/(21). H4 a presenca de duas
componentes espectrais (ou impulsos): em 453 kHz e¢ em 547 kHz. Observe a total
compatibilidade entre o espectro previsto pela teoria (Figura 5.22) ¢ o mostrado na Figura
5.23, j4 que a FFT ¢ apenas um método mais eficaz de se terminar a DFT ¢ a DFT € composta
por amostras da DTFT. Observe também a simetria em torno de 500MHz, ou n. Como visto
anteriormente, a simetria em torno de kfy/2 (sendo k um inteiro) sempre estard presente em

todos os espectros plotados e ¢ decorrente do processo de digitalizacao.

A primeira etapa da demodulacdo de s[n] simulada no Scilab ¢ o célculo de q[n]
conforme ilustrado na Figura 5.14, multiplicando-se s[n] por um sinal cossenoidal discreto de
freqiiéncia 455 kHz, com amostras também espacadas de 10 (veja Anexo — Simulacdo
Demodulagdo AM-SSB-LSB). Apos efetuar-se este calculo, q[n] tem seu espectro em mddulo
plotado pelo Scilab, entre as freqiiéncias de 0 ¢ IMHz, através do uso da FFT (vide Apéndice
A.2 - Simula¢do da Demodulacdo AM-SSB-LSB). Este espectro estd mostrado na Figura
5.24. Observa-se a presenca de quatro componentes espectrais, ou impulsos, situados nas
freqiiéncias 2 kHz , 92 kHz , 908 kHz ¢ 998 kHz. Estas componentes espectrais podem ser

explicadas pela convolucdo entre o espectro de s[n] (Figura 5.23) e o espectro do cosseno de

455 kHz ( dois impulsos em 1455 kHz) e pela propriedade da simetria em torno de k fs/2,



sendo k um inteiro. Esta convolucdo produz componentes em:

o 455+453 =+908 kHz

o 455-453 =+2kHz

o 455+547 =+1002 kHz

o 455-547=-92 kHz

o -455+453 =-2kHz

o -455-453 =-908 kHz

o -455+547 =492 kHz

o -455-547=-1002 kHz
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Figura 5.23— (a) Espectro de s[n] no Scilab; (b) zoom em torno de 453kHz; (c) zoom em torno de 547 kHz.
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No espectro de q[n], a componente em +1002 kHz revela que existe uma componente

em +998 kHz. Isto ocorre por causa da simetria em torno de 1 MHz. Como foram plotadas

somente as componentes presentes nas freqiiéncias de 0 a 1IMHz, aparecem as componentes

em: +2 kHz, +92 kHz, +908 kHz ¢ +998 kHz (veja Figura 5.24).
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Figura 5.24— (a) Espectro em magnitude de q[n] e i[n] no Scilab; (b) zoom em torno de 2kHz; (¢) zoom em
torno de 92 kHz; (d) zoom em torno de 908 kHz; (e) zoom em torno de 998kHz.
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A seguir, no Scilab, foi efetuado o célculo de i[n] pela multiplicagdo das amostras s[n]
por um sinal senoidal discreto de 455 kHz, com amostras também espacadas de 10 (veja
Apéndice A.2 - Simulacdo da Demodulagdo AM-SSB-LSB). O espectro em mddulo de i[n]
foi entdo plotado e observou-se que ecle era igual ao espectro em modulo de gq[n] (Figura
5.24), o que ¢ totalmente compativel com a teoria apresentada na Secdo 5.12 (veja Figura
5.11-bec).

Posteriormente, os coeficientes de um filtro de Hilbert, de ordem N=200, foram
calculados, usando-se uma fun¢do propria do Scilab (veja Apéndice A.2 - Simulagdo da
Demodulagdo AM-SSB-LSB). Este numero N foi fixado apds sucessivas tentativas de se
obter, com N minimo, uma demodulacdo mais limpa, ou seja, um espectro resultante (no
ponto M da Figura 5.14) com apenas um componente em 2kHz ou com amplitudes
despreziveis para componentes em freqiiéncias maiores que esta. Apos serem calculados, os
coeficientes do filtro foram plotados conforme mostrado na Figura 5.25, que exibe h[0] a
h[200]. Tais coeficientes exibem uma caracteristica interessante: todos os coeficientes de
indice par sdo nulos. Isso reduz pela metade o numero de operacdes MAC que devem ser
realizadas na filtragem. O Scilab também calculou ¢ plotou a funcdo ganho deste filtro, ou
seja, o moédulo de sua resposta em freqiiéncia, dado em decibéis. Esta funcdo ganho esta
mostrada na Figura 5.26. O eixo horizontal representa a freqiiéncia angular digital que esta
normalizada para 27 radianos. E notério que a funcdo ganho é critica perto das freqiiéncias
proximas de =0, apresentando ripple, ou seja, a fungdo ganho do filtro ndo ¢ totalmente
plana, como deveria ser idealmente. Isto se deve a aproximagao do Filtro de Hilbert ideal por
um filtro FIR linear causal pelo truncamento da resposta ao impulso ideal (infinita). Quanto
menor a ordem do filtro, maior o ripple apresentado proximo a w=0. Pela Figura 5.26-c,

verifica-se que, para N=200, sé a partir de w =27 0,0065, o ripple da funcdo ganho fica

razoavel, ou seja, menor que 1dB.
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Figura 5.25 — Coeficientes do filtro de Hilbert utilizado na simulacio da deteccio AM-SSB.
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Figura 5.26 — (a) Funciao Ganho do filtro de Hilbert utilizado na simulacdo da deteccio AM-SSB ; (b)
zoom em torno de = (; (c) zoom para ver a partir de qual freqiiéncia a fun¢iio ganho fica condicionada
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A etapa seguinte da simulagdo da demodulagdo SSB-LSB foi a filtragem propriamente
dita, ou seja, foi calculada a convolug@o de i[n] com os coeficientes do filtro de Hilbert (vide
Apéndice A.2 - Simulacdo da Demodulacdo AM-SSB-LSB) ¢ o espectro em modulo do sinal
resultante iy[n] foi plotado. O resultado estd ilustrado na Figura 5.27. Observa-se a
semelhanca desta figura com relacdo a Figura 5.24-a, a menos de uma pequena atenuacio
sofrida pela componente de freqiiéncia em 2kHz. Tal atenuacdo ¢ decorrente do ripple

presente no filtro de Hilbert, mas, conforme sera visto, isto ndo prejudicou a demodulagdo.

EFT{ih[n]}

4500

4000

400+

Og+000 4e+008 Ze+005 2cHl0S de+00S5 Se+dDS  Ae+005 Te+008 Se+005 Qe+DDS  Ao+008

Figura 5.27— Espectro em magnitude de i,[n] no Scilab.

A seguir, conforme mostrado na Figura 5.14, o sinal demodulado foi obtido no Scilab
pela subtragcdo de q[n] por iy[n], obtendo-se fn]. Como o sinal demodulado ainda ¢ um sinal
digital, na cadeia de recepcdo AM cle deve ainda passar pela conversdo D/A antes de
alimentar um transdutor analdgico (veja Figura 5.12). O espectro de f[n] ¢ calculado através
de sua FFT e, a seguir, plotado, conforme Figura 5.28. No dominio do tempo, f[n] pode ser
visto na Figura 5.29. Nota-se que, no grafico, ele aparece, para uma melhor visualizacdo,
como uma func¢do continua, tendo seus pontos discretos no tempo ligados. Além disso, o sinal
demodulado f[n] tem as seguintes caracteristicas: forma cossenoidal com amplitude pico a
pico App=1,73, valor médio=0 e periodo=0,0005 (freqiiéncia de 2 kHz). Tais caracteristicas
confirmam o sucesso da demodulacdo digital na comparacdo com o sinal modulante
(original): cosseno com freqiiéncia de 2 kHz, valor médio de 0 V ¢ A,,=2V. Apesar da
diferenca encontrada na amplitude pico a pico, isto ndo tem muita importancia, j4 que

simula¢des com sinais modulantes cossenoidais de outras freqiiéncias revelaram atenuacgdo
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semelhante, ou seja, a demodulacdo ndo estd introduzindo distor¢do dentro da banda do canal
recebido. Atenuacdo mais acentuada s6 pode ser sentida para sinais bem proximos de OHz,

porém, como anteriormente visto, estas freqiiéncias geralmente ndo estdo presentes.
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Figura 5.28 - (a)Demodulacio AM-SSB-LSB: Espectro do sinal demodulado digitalmente; (b) zoom em
torno de 2 kHz.
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Amplitude do sinal demodulado
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Figura 5.29 - Demodulacio AM-SSB-LSB: sinal digital demodulado no tempo.



6
CONCLUSOES E TRABALHOS FUTUROS

No presente trabalho, exploraram-se diversos aspectos técnicos relacionados aos
radios definidos por soffware, uma tecnologia recém-desenvolvida, em que um software de
processamento de sinal, executando em uma dada plataforma de processamento, realiza as
fungdes dos radios que tradicionalmente eram feitas através de hardware. As definicdes,
principios gerais, aplicagdes e principais arquiteturas dos radios de sofiware foram descritos,

assim como seu hardware subjacente.

Ao propor, como exemplo, um esquema de radio de software para a recepgao de sinais
AM, incluindo dois diferentes tipos de demodulacdo, este trabalho ilustrou como utilizar a
teoria apresentada em uma aplicagdo pratica. Através da realizagdo de simulagdes
computacionais € da obten¢do de resultados devidamente analisados a luz da teoria de

processamento digital de sinais, a eficacia do esquema proposto foi comprovada.

Como possivel trabalho a ser realizado, tomando por base o presente trabalho, propde-
se a montagem, em hardware, do esquema de recepcdo supracitado, para verificacdo
experimental dos resultados apresentados. Com o uso das mesmas faixas de freqiiéncias e
demodulagdes, ¢ possivel, a partir dos procedimentos realizados em cada bloco funcional
presente nas simulacgdes, escrever componentes de soffware em uma linguagem especifica

para o DSP a utilizar.

Outra opcao de trabalho a realizar seria a proposi¢@o e a simulagdo computacional de
esquemas de radio de software para a recep¢do de sinais de outro tipo, que utilizem outras
demodulagdes e faixas de freqiiéncia. Por exemplo, uma arquitetura de radio de software com
digitalizagdo em FI para a recep¢do de sinais FM poderia ser proposta e simulada

computacionalmente. Alternativamente, poderia se pensar na recep¢do de sinais de GPS ou



126

aplicacdes uteis em telefonia celular e em outros sistemas de telecomunicagoes.
Complementando esses trabalhos, pode-se também fazer a verificagdo experimental de tais
receptores por meio da montagem de hardware baseado em um DSP apropriado (a depender

da faixa de freqiiéncias a ser utilizada).

Adicionalmente, pode-se simular e implementar, em hardware, transmissores, tanto
para a faixa de freqiiéncias e tipos de modulacdo exploradas neste trabalho como para outras

faixas e outros tipos de modulagao.

Este trabalho e outros que sejam feitos em continuagdo a ele podem servir como base

para a producdo industrial de equipamentos de telecomunicacdes, possivelmente no Brasil.
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Apéndice A

Programacgao no Scilab

A.1 Simulagao da Demodulagao AM-DSB com Portadora

f sinal modulante=2000;//sinal modulante de 2KHz
FI=455000; //Frequéncia Intermedidria de 455KHz
freq amostragem=1000000;// Freqgiiéncia de amostragem de 1MHz

t = 0:1/freq amostragem:0.006; //periodo temporal analisado de
0 a 0.006s espacados de Ts=10-6 s

x=(1.2*cos (2*%pi*FI*t))+(0.5*cos (2*%pi* (FI+f sinal modulante)*
t))+ (0.5*%cos (2*%pi* (455000-f sinal modulante)*t)); // x:
sinal modulado digitalizado

N=size(t,'*');// tamanho do vetor de tempo

f=freq amostragem* (0: (N-1))/N; // vetor freqgiiéncia associado
n=size (f,"'*");

Xw=fft(x); // Xw: espectro do sinal modulado amostrado

clf

plot2d (f,abs (Xw(l:n)))

/ /DEMODULANDO

modx=abs (x) ;// obtendo o mdédulo de x

MODXw=fft (modx);// MODXw: espectro de médulo de x

clf
plot2d(f,abs (MODXw(1l:n))) //plotando MODXw

// Filtro Passa-Baixas usando a janela de Kaiser
[wft,wfm, fr]=wfir () ;

//pardmetros do filtro: tipo 'lp' (low pass); N=46; beta=5.65;
fh=0.04 (0.04 * 2pi, freqgqiéncia de corte=40kHz)

clf
plot2d(fr, (20 * 1logl0O (wfm)))// méddulo da resposta em
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freqtiéncia do filtro em dB

y=convol (wft,modx) ;// y:modx ja& filtrado

size (y)

y=y (24:(6047-23)); //compatibilizando a dimensdo de t e y
Yw=fft(y);//Yw: espectro de y

clf

plot2d(f,abs(Yw(l:n)))// plotando Yw

clf
plot2d(t,y)// sinal demodulado no tempo

A.2 Simulagao da Demodulagao AM-SSB-LSB

f sinal modulante=2000;// sinal modulante de 2KHz

FI=455000; //Fregiiéncia Intermediaria de 455KHz

freq amostragem=1000000;// Freqgtiéncia de amostragem de 1MHz
t = 0:1/freq amostragem:0.006;

//calculo de s

deff ('[x1]=£(t)"', 'xl=cos (2*$pi*FI*t)*cos (2*%pi*f sinal modulan
te*t) ')

y=feval (t, f);

deff ('[x2]=g(t) "', 'x2=sin(2*$pi*FI*t)*sin(2*%pi*f sinal modulan
te*t) ')

y2=feval (t,qg);

s=y+y2;// s: sinal SSB (banda lateral inferior) amostrado a
1MHz

N=size(t,'*'); //numero de amostras
f=freq amostragem* (0: (N-1))/N; //vetor freqgiiéncia associado

n=size(f,'*')// n: tamanho do vetor f

espectro s=fft(s); // espectro de s ; fft: Transformada
Radpida de Fourier

clf
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plot2d(f,abs (espectro s(l:n)))// plotando o espectro de s

//DEMODULACAO

portcos=cos (2*%$pi*FI*t);// cosseno de tempo discreto e freq.
FT

for j = 1:N, g (j)= s(j)*portcos(j);end // calculando g: sinal
resultante da multiplicacdo amostra a amostra entre portcos e
S

espg=fft(q);//calculando o espectro de g

clf
plot2d(f,abs(espg(l:n)))//plotando o espectro de g

portseno=sin (2*%$pi*FI*t);// seno de tempo discreto e freqg. FI

for 3 = 1:N, i (j)= s(j)*portseno(j);end//calculando i: sinal
resultante da multiplicacdo amostra a amostra entre portseno e
S

espi=fft(i);//calculando o espectro de i
clf
plot2d(f,abs(espi(l:n)))//plotando o espectro de i

//filtro de Hilbert

xh=hilb (201);// cédlculo dos coeficientes de um filtro de
Hilbert com 201 coeficientes (100 deles resultam em
coeficientes nulos)

clf
plot2d3(0:200,xh)// plotagem dos coeficientes do filtro de
Hilbert {h[n]}

[xm, fr]=frmag(xh,400); //calculando o médulo da resposta em
fregtiéncia do filtro para 400 pontos

clf

plot2d(fr,20*1ogl0(xm))// plotagem do médulo da resposta em
freqiéncia do filtro de Hilbert em dB

ih=convol (xh,1i);// cadlculo de ih: i apdés ser filtrado pelo
Filtro de Hilbert
size (ih)

ih=1h(101:6101);// ajustando o tamanho de ih para se adequar
ao tamanho do vetor t



132

size (ih)
espih=fft (ih);// calculando o espectro de ih

clf
plot2d(f,abs(espih(l:n)))// plotando o espectro de ih

sinaldem=q'- ih;// obtendo o sinal demodulado

espsinaldem=fft (sinaldem);//calculando o espectro do sinal
demodulado

clf
plot2d(f,abs (espsinaldem(l:n)))// plotagem do espectro do
sinal demodulado

clf
plot2d(t, sinaldem)// plotagem do sinal demodulado no tempo



