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Resumo

Os recentes avancos tecnologicos, permitiram ndo sé o desenvolvimento da rede movel,
como também permitiram a massificacdo de dispositivos méveis. Com o crescimento ex-
ponencial de utilizadores da rede celular, é necessario garantir ritmos de transmissao ele-
vados e uma reducdo no consumo energético por parte dos dipositivos. Para garantir rit-
mos de transmissdo elevados, sdo utilizados sinais multi-portadora como o OFDM
(Orthogonal Frequency Division Multiplexing) ou sinais SC-FDE (Single Carrier Fre-
quency Domain Equalization). No entanto, estes sinais sdo caracterizados por elevada
PAPR (Peak-to-Average Power Ratio) levando a que seja necessario sobredimensionar
os amplificadores de acordo com a gama dindmica do sinal, sacrificando assim a eficién-
cia energética. Neste trabalho, é proposto um transmissor que realiza uma quantizacédo da
envolvente complexa de sinal com elevada PAPR, dividindo-a num somatorio de com-
ponentes com envolvente constante, permitindo assim utilizar amplificadores a operar na
zona de saturacdo ou préximo desta, minimizando os efeitos ndo lineares por parte dos
amplificadores a0 mesmo tempo que se maximiza a eficiéncia energética do transmissor.

Palavras-chave: OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing), SC-FDE (Sin-

gle Carrier Frequency Domain Equalization), PAPR (Peak-to-Average Power Ratio),
Eficiéncia energética.
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Abstract

The recent technological advances enabled not only the development of the mobile com-
munication systems, but also led to the massification of mobile devices. While the in-
crease number of users of the cellular network, it is necessary to guarantee high transmis-
sion rates and reduced energy consumption by the devices. Signals like OFDM (Orthog-
onal Frequency Division Multiplexing) or SC-FDE (Single Carrier Frequency Domain
Equalization) can be used to maintain high transmission rates, however, these signals are
characterized by high PAPR (Peak-to-Mean Power Ratio) which require linear amplifiers
that can amplify the signals accordingly with their dynamic range, thus sacrificing the
power efficiency of the amplifiers. In this work, it is proposed a transmitter that performs
a signal processing that allows to divide a signal with a high PAPR into a sum of compo-
nents that have constant envelope. Since the components have constant envelope, it al-
lows the use of amplifiers operating near the saturation zone, minimizing the effects of
non-linear effects of the amplifier while maximizing the power efficiency of the trans-
mitter.

Keywords: OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing), SC-FDE (Single
Carrier Frequency Domain Equalization), PAPR (Peak-to-Average Power Ratio),
Power efficiency.
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1 Introducao

1.1 Engquadramento e motivacgao

Com os avancos tecnoldgicos recentes, tem-se assistido ndo so ao desenvolvimento
da rede celular, como também a massificacdo de dispositivos méveis. Havendo cada vez
mais utilizadores da rede celular, torna necessario garantir maiores ritmos de transmissao
e maximizar a eficiéncia energética dos sistemas de transmissdo para uma reducdo do
consumo energeético.

Para garantir ritmos de transmissdes elevados, é necessaria uma elevada eficiéncia
espectral nos sistemas de comunicacdes moveis. Tendo este fator em conta, 0s sistemas
de telecomunicac@es atuais usam sinais como o orthogonal frequency-divission multiple-
xing (OFDM) [1], coded division multiple access (CDMA) [2], wide band CDMA (W-
CDMA), single carrier com equalizacdo na frequéncia (SC-FDE) [3] e orthogonal fre-
quency division multiple access (OFDMA), que sdo caracterizados por flutuacdes de en-
volvente e elevado peak-to-mean-average-ratio (PAPR), o que compromete a eficiéncia
dos amplificadores [4,5,6]. Dado que quanto maior for a PAPR de um sinal, maior sera o
impacto dos efeitos ndo lineares do amplificador, para evitar a distor¢do nao linear, os
amplificadores terdo de ser sobredimensionados por forma a garantir que operem na zona
linear. Ao realizar este sobredimensionamento, a eficiéncia do amplificador fica compro-
metida, sendo de elevado interesse desenvolver técnicas de amplificacéo eficientes para
sistemas que utilizem sinais com elevada PAPR.



1.2 Objectivos

No presente trabalho, € abordado uma técnica de amplificacao de sinais single car-
rier (SC), recorrendo a amplificadores a operar na zona nao linear, na qual é feita uma
quantizacdo da envolvente do sinal a transmitir. O processo de quantizagdo permite de-
compor a envolvente do sinal original na soma de varias componentes que serdo posteri-
ormente amplificadas de forma independente. Tendo em conta que as diferentes compo-
nentes associadas apresentam envolvente constante ou quase constante, além de se maxi-
mizar a eficiéncia energética, com o recurso a amplificadores ndo lineares, é também
minimizado o impacto causado pela distor¢do ndo linear associada aos mesmos. Neste
trabalho € feita a caracterizacao do transmissor proposto e sdo analisados os impactos do
mesmo em cenério ideal e num cenéario ndo ideal com amplificadores saturados. Para
ambos 0s casos, sdo também apresentados resultados de simulagfes realizadas que de-
monstram a eficiéncia da arquitetura proposta.

1.3 Organizacgéao

No capitulo 2 é feita uma revisdo de algumas das técnicas que permitem realizar
amplificacdo linear recorrendo a componentes ndo lineares, sendo analisadas as vanta-
gens e desvantagens das mesmas. Por conseguinte, na secgéo 2.1 serdo abordados trans-
missores LINC (Linear Amplification with Nonlinear Components), analisando as suas
vantagens e desvantagens das diferentes arquiteturas propostas. Na seccdo 2.2 é analisado
o funcionamento de um sistema RF outphasing. Tendo em conta os problemas associados
ao combinador, na seccao 2.3 serdo analisados e comparados combinadores lineares e ndo
lineares e analisadas as vantagens associadas a cada um deles. Na sec¢éo 2.4, sdo anali-
sados transmissores que recorrem a modulagdes polares, por forma a garantir que um
sinal de envolvente variavel, possa ser amplificado por componentes nao lineares e na
seccdo 2.5 é apresentado um transmissor LINC que recorre a modulagées OQPSK (Offset
Quadrature Phase Shift Keying). Por forma a reduzir o espalhamento espectral que resulta
da divisdo do sinal em esquemas LINC, na sec¢édo 2.6 sdo analisados processamentos néo
lineares que permitem realizar a divisdo do sinal de entrada, diminuindo o espalhamento



espectral. Na seccdo 2.7, € apresentado um esquema de transmissao que permite transmi-
tir um sinal M-QAM (M-ary Quadrature Amplitude Modulation) aproveitando as rela-
cOes existentes entre este tipo de constelacGes e os sinais OQPSK. Por fim, na sec¢édo 2.8,
é analisado um método de amplificacdo, que recorrendo a quantizacdo de um sinal multi-
carrier (MC) ou SC que permite dividir um sinal de envolvente variavel, num somatorio
de sinais de envolvente constante, que sdo amplificados com amplificadores a operar na
zona de saturacdo ou proximo desta.

O capitulo 3, é dedicado a caracterizagdo da amplificacdo quantizada de sinais
SC. Na seccdo 3.1, é realizada a caracterizagcdo do esquema proposto. Em 3.2 serd feita
uma breve analise dos impulsos que poderdo ser usados quais as condi¢Ges que devem
cumprir. Por altimo, na sec¢do 3.3, € ainda descrito um método de amplificacdo que per-
mite comutar os ramos amplificacdo entre os estados ligado/desligado.

No capitulo 4, é realizada uma andlise dos resultados obtidos através das simula-
¢oes do esquema de transmissao. Ao longo deste capitulo, serdo analisados dois cenarios
distintos. Na seccdo 4.1, sdo analisados os resultados obtidos em cenério ideal, isto &,
recorrendo a amplificadores lineares. Posteriormente, sdo analisados na secgéo 4.2, 0s
resultados obtidos quando s&o utilizados amplificadores ndo lineares. O capitulo termina
com uma analise dos resultados obtidos com uma amplificagdo comutada em que sao
ativados ou desativados dinamicamente os ramos de amplifica¢do do transmissor.

Por fim, no capitulo 5 serdo apresentadas conclusdes e trabalhos futuros.






2 Estado da arte

O presente trabalho centra-se na defini¢do de técnicas que permitam aumentar a
eficiéncia energética da amplificacdo de sinais com elevada PAPR. Nesse contexto, em
2.1 sdo revistas montagens LINC ja existentes, sendo analisados os problemas associados
a cada montagem. Em 2.2, serd também analisado um sistema RF outphasing. Na sec¢do
2.3 sdo revistos possiveis sub-circuitos que permitem combinar sinais obtidos através de
esquemas LINC. Na seccdo 2.4 sdo analisados transmissores que recorrem a modulacdes
polares por forma a garantir uma amplificacdo ndo linear. Em 2.5 é revisto um transmissor
LINC que recorre a modulagdes OQPSK. Por forma a colmatar falhas existentes nos sis-
temas LINC, no que diz respeito ao sub-circuito do separador, em 2.6 sdo analisados
processamentos ndo lineares empregues na divisao do sinal de entrada. Em 2.7 € abordado
um esquema de transmissdo que tira partido das relagdes existentes entre as constelacfes
M-QAM e as modulagcdes OQPSK. Por fim, na seccdo 2.8, é abordado um método de
amplificacdo que recorre a quantizacdo da envolvente de um sinal com elevada PAPR,
dividindo-o num somatorio de sinais de envolvente constante.



2.1 LINC

Em [7], € descrito o principio basico de uma arquitetura LINC que consiste na se-
paracdo de um sinal em banda base que pode conter variacdes de fase e de amplitude em
dois sinais de amplitude constante e fase variavel. Os sinais obtidos ao apresentarem uma
envolvente constante, podem ser amplificados separadamente por qualquer amplificador
que apresente largura de banda suficiente, independentemente da sua linearidade. Um
amplificador LINC é caracterizado pelas seguintes componentes:

- Componente separadora;

- Ramos de amplificagéo;

- Combinador.
De notar que na figura 2.1, é utilizado um combinador linear visto que apenas realiza a
subtracdo das componentes geradas. Considerando um sinal passa-banda a entrada do
LINC definido por:

S,() =E(?) cos(wyb), (2.1)
com envolvente E(t) > 0, a componente separadora ira produzir dois sinais de envol-

vente constante, S;(t) e S,(t), que podem ser relacionados com o sinal de entrada da
seguinte forma:

E(t) = Ep, sin(¢p(D), (2.2)

em que E,, corresponde ao valor maximo de E (t) e definindo ¢(t), de modo que ao ser
feita a substituicdo na equacgéo 2.1, se verifique a seguinte condicao:

So(t) = E7m (sin(wot + ¢(t)) — sin(w0t — p(t)) (2:3)
=51 () — S2(b),
com 0s sinais S; (t) e S, (t) definidos por:
(2.4)

Em .
S.(t) = 751n(w0t + qb(t)),



S,(t) = ETmSin(a)Ot — (), (2.5)

Na figura 2.1 é apresentado um diagrama de blocos de uma implementagdo LINC.

S1(t) G
O
o
So(t) = GSof(t)
Separador o
D
Q
o
S2(t) G

Figura 2.1 - Esquema LINC proposto em [7]

Convém referir que S;(t) e S,(t) podem ser representados como dois vetores de ampli-
tude constante a rodarem em dire¢des opostas em funcdo de ¢ (t), como pode ser visua-
lizado na figura 2.2.

S(t)
=S, o“‘) Sm(t)
p(t) é(t)
\\ '¢(t)
“
$,(t)

Figura 2.2 - Representacao vetorial das componentes obtidas num esquema LINC como proposto
em [7]

De notar que a condigdo imposta por E(t) > 0, leva a que os vetores S, (t) e S,(t)
fiqguem localizados no primeiro e segundo quadrante, impondo a seguinte condigéo para
assegurar a estabilidade da arquitetura:

T (2.6)
¢ <.



Se for considerado um sinal descrito dado por:

So(t) = E(t) cos(wot + (1)) . 2.7)

Considerando as equacdes previamente definidas, obtém-se:

S, () = ETm(sin(wot +0(t) + ¢(t)) (2.8)
— sin(w0t +6(t) — ¢())
= 51(1) = 5 (©),
em que S,'(t) e S,'(t) sdo definidos por:
51() = %’”sin(wot +6(t) + (1)), (2.9
(2.10)

Em .
S,'(t) = 7sm(w0t +0(t) — ¢>(t)).

Em [8], é descrito o funcionamento de uma arquitetura LIND (Linear Amplification
with Nonlinear Devices), cujo primeiro passo consiste em obter a envolvente E(t) e um
sinal modulado em fase com amplitude constante, p(t), dado pela seguinte equacao:

p(t) = K cos(wot + O(1)). (2.11)

Como ilustrado na figura 2.3, ao limitar S(t), é possivel obter p(t), enquanto que
para se obter a envolvente E (t) é necessario recorrer a um detetor de envolvente.



() pit)
- - Limitador -
Ef)
- Filtro Passa —
Baixo
Misturador

Figura 2.3 - Diagrama de blocos do detector de envolvente e limitador descrito em [7]

Por fim, para se obter os sinais S;(t) e S,(t), ¢ utilizado o sistema ilustrado na
figura 2.4, considerando a malha de realimentacdo relativa ao amplificador G; com um

ganho de tensdo muito elevado, G,;(t) = —% , 0 sinal p(t), € modulado por V, (t) para se

obter:
0:(t) = Ksin(wgt + 6(t) + kV,(1)). (2.12)

Misturador

Filtro Modulador Vo(l)
Passa de Fase
K sin E"O" 8(!)]
Desviod
V,(l) Fesv:o e
ase
4
Ry 2 P(t)=Kcos [«;0103(0]

E(t Volt)
LMJL{} - 0
Rz V,

Medulader |
de Fase 0,(t)

IKu‘n E"O" 8(!)]

Figura 2.4 - Diagrama de blocos do sistema que gera as componentes S1 e S2 do sistema LINC
como referido em [7]

Logo, a saida do misturador tem-se:



p(t) 0,(t) = K? sin(w0t + 6(t) (2.13)
+ k1 V, () cos(wet + O(2)),

onde k, representa um parametro do modulador.

O sinal obtido a saida do misturador, ¢é entdo filtrado de modo a que a entrada do ampli-
ficador G; se verifique:

K? (2.14)
V= > sin(k,Vy(t)).

Em malha fechada, a montagem é estavel para:

ey Vo(0)] <5 (2.15)

Considerando que o amplificador apresenta uma impedancia de entrada muito superior a
R, e R,, é possivel verificar que:

E@)-V; Vi=Vi(®) (2.16)
R, R,

Sabendo que a entrada e saida do amplificador s&o relacionadas por:
() = -GV (2.17)

Onde A representa o ganho do amplificador, combinando as expressdes anteriores resulta:

(Kz/ z) R, sin(k,Vo (1)) (2.18)
V()= |1+G (R, + R)Vo(D) = —@

Tendo em conta a restricdo imposta para o sistema ser estavel, que se traduz na
seguinte condicdo:
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sin(kyVo(t)) ~ky Vo (D), (2.19)

e considerando um ganho dado por:

R 4R (2.20)
1+ R
G > | = | (i)
(%)
é possivel escrever E (t) da seguinte forma:
—K2R 2.21
E(t) = —Zsin(ky Vo (D). (2.21)
2 R,
Se K, R, e R, forem escolhidos de modo a satisfazer:
—K?R, _ 5 (2.22)
2 R,
obtém-se a seguinte relacéo:
kiVo(t) = —¢(8). (2.23)

Consequentemente, os sinais de saida da componente separadora O, (t) e 0,(t) podem ser
descritos por:

01(t) = K sin(wot + 0(t) + kyV, (1)) (2.24)

_ZKS,(t)
=551,

0,(t) = K sin(wot + 6(t) + k1, (1)) (2.25)
2K

=—25,(1),
g S5®
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Face as consideracgdes anteriores, conclui-se que, ao dividir o sinal de entrada, de
envolvente varidvel, em dois sinais com envolvente constante, S;'(t) e S,'(t), é possivel
realizar a amplificagdo em separado com amplificadores néo lineares.

De salientar que em [7], é referido que 0 modulador de fase presente na malha de
realimentacéo ndo produz uma mudanca de fase linear em funcgéo da tensdo de modulagéo
V,(t), ou seja, k, é obtido em funcdo de 1/,. De modo a compensar esta falha, V,(t) ira
ser distorcido pela malha de realimentacdo de modo a que sin( k,(V,)V,(t)) = V,(t) e
ki (V,)V,(t) = ¢(t), obrigando a que os dois moduladores de fase apresentem a mesma
carateristica k;(V,). No entanto, esta limitacdo do modulador de fase pode ser eliminada
se 0 modulador de fase utilizado apresentar uma caracteristica baseada na fungéo sin™?,
ndo sendo necessario utilizar o ramo de realimentacéo.

Para a compensar a limitagdo do circuito LINC descrito anteriormente, em [8] é
proposta uma montagem utilizando moduladores com caracteristica baseada na fungéo
inversa do seno. Para realizar tal implementacao, apds serem obtidos os sinais respetivos
aenvolvente E (t) e o sinal modulado em fase, a partir do sinal de entrada, com amplitude
constante p(t), o bloco modulador, ira utilizar um sinal de referéncia do tipo K cos(w,t)
para modular a envolvente E (t), num sinal com uma fase que difere do sinal de referéncia
proporcionalmente ao inverso do seno de E(t). Assim, o sinal obtido apresenta a seguinte
forma:

s'(t) = K cos(w,t + sin"t E(t)), (2.26)

onde K representa uma constante e w. corresponde a frequéncia angular do sinal. Este
sinal sera submetido a um divisor de poténcia para gerar duas componentes de igual mag-
nitude descritas por:

a,(t) = K' cos(w.t + sin"1 E(t)), (2.27)

a,(t) = K' cos(w.t — sin"t E(t)), (2.28)
O sinal p(t) é também submetido a um divisor de poténcia e cada uma das suas compo-
nentes serdo misturadas com os sinais a; (t) e a,(t) que depois de serem filtrados, irdo

gerar as componentes de envolvente constante S;(t) e S,(t) que serdo posteriormente
amplificadas. O diagrama de blocos desta estrutura LINC ¢ apresentado na figura 2.5.
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Figura 2.5 — Estrutura LINC proposta em [8]

Na estrutura LINC proposta em [8], a separacdo do sinal de entrada é realizada com
maior precisao visto que € desnecessario introduzir uma malha de realimentacdo no mo-
dulador que iria introduzir distor¢cdo no sinal.

Em [9], é proposto um sistema LINC que apresenta o diagrama de blocos da figura
2.6:

114
s)
406 \‘ ; j\ Yﬂl
RS —— Lm0 | podulador | 110 ns L
Detectorde PHASE LINC .
! Envolvente [ tvmo0) Z
Sinalde | ._\,,_.,\_A,_!,{ 116
entrada (104 ) 17 s, \A\
\ 105 ™
102
108

Figura 2.6 - Esquema LINC proposto em [9]

Nesta estrutura, apos realizada a separacdo do sinal de entrada pela componente
separadora, sdo gerados dois sinais de envolvente modulada X-MOD e Y-MOD, é gerado
um terceiro sinal que corresponde a fase do sinal de entrada. Da figura 2.6, constata-se
que a grande diferenca deste sistema LINC comparativamente com o0s sistemas apresen-
tados anteriormente, reside no bloco LINC Modulator que contém um modulador AM e
0 bloco Sum-Delta Element, que podem ser vistos na figura 2.7.
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Figura 2.7 - Dlagrama de blocos do LINC Modulator como apresentado em [9]

O LINC modulator, que recorre a moduladores AM, correspondentes ao circuito da
figura 2.7, ira utilizar os sinais X-MOD ou Y-MOD para gerar um sinal de corrente. Por
fim, os sinais obtidos a saida dos moduladores AM, serdo processados no bloco Sum-
Delta Element para gerar os sinais S; (t) e S,(t) que quando somados e subtraidos, serdo
geradas as componentes em fase e quadratura respetivamente.

As arquitecturas LINC apresentadas, sdo caracterizadas por grandes limitagdes ine-
rentes a componente separadora e ao combinador.

Relativamente a componente separadora, a sua grande limitacdo estd associada a
envolvente do sinal de entrada. Um esquema LINC ao processar um sinal com elevadas
variacdes na envolvente, ird produzir componentes com elevado espalhamento espectral.

A outra limitag8o esté associada a forma como é feita a combinagéo das diferentes
componentes obtidas. E necessario ter em conta a impedancia da carga vista a saida dos
amplificadores, que ird influenciar ndo so6 a eficiéncia como também a linearidade dos
mesmos. Convém salientar que tanto a eficiéncia como a linearidade dos diferentes am-
plificadores podera ser degradada devido a interacdo entre os diversos ramos de amplifi-
cacao presentes na arquitetura.

2.2 RF Outphasing

Numa arquitetura LINC convencional, o sinal de entrada é um sinal de banda base,
pelo que é necessario fazer a conversao das diferentes componentes de banda base para
RF (Radio Frequency), o que acarreta ndo s6 um aumento da complexidade de toda a
estrutura, como também um aumento do consumo de poténcia.
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Por forma a diminuir o consumo energético e reduzir a complexidade da estrutura, em

[10] e proposto um circuito que realiza todas as operacfes necessarias de um sistema
outphasing sobre sinais RF. Trata-se de um esquema RF-input/RF-output outphasing com
amplificacdo, em que a componente separadora ira ndo so realizar a decomposicéo do
sinal de entrada, recorrendo a um conjunto de resisténcias de compressdo (RCN) termi-
nadas com elemento néo lineares, como também ira fazer a modulacdo em fase necessaria

para o sistema de outphasing controlar a poténcia de saida, resultando desta forma num

sistema de amplificacdo RF.

Na figura 2.8, pode ser visualizado o esquematico conceptual deste sistema.

Convers3o AM/PM

Vge—190—30

WWVi
oo

Sinalde | l \ANVV‘ \ = Vge 0+30 SmaldeSalda
entrads l é' /
zwé’ MW ’\” Vgel#+if

Convers3o PM/AM

Figura 2.8 - Esquema conceptual do amplificador proposto em [10]

Os quatros sinais modulados em fase Vy, Vg, V., V, podem ser relacionados entre
si vectorialmente no plano complexo como apresentados na figura 2.9.
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/
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Figura 2.9 - Diagrama vetorial das relacfes dos sinais propostos em [10]

Para realizar a separacdo do sinal de entrada, é necessario que 0s sinais resultantes

sejam escolhidos de forma a que os amplificadores “vejam” condi¢des de carga que va-
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riam resistivamente numa determinada gama dinamica, gerando desta forma sinais cor-
relacionados nos diferentes portos. Por conseguinte, as resisténcias nao lineares (Rni)
presentes no circuito da figura 2.10, sdo dimensionadas de modo a variarem em funcéo
da amplitude do sinal de entrada, para se obter os sinais modulados em fase.

Separador
TLRON 21 Ve
I ey T N
- | — T :'_-\.{J'
.j :I o T
Foue + 83 | 4 -
) ' Vi .
L x ]
fsse = b
Ly, Al ﬂ:’.l:-.
i 5 ] &1 Ve "
L - g -
A . —f } - i
VRFin b Y} I [ ;,.r
T [ +— B Ryu
w7 Fhpme — Az & v i
1] } B
Z, - ==Lk o

Figura 2.10 - Esquema da rede de separacéo do amplificador proposto em [10]

No trabalho desenvolvido em [10], considerou-se que o sub-circuito que procede a
decomposic¢do do sinal de entrada, esta diretamente relacionada com o combinador atra-
veés de critérios de simetria, ou seja, no combinador, os sinais modulados em fase, intera-
gem entre si para produzir um sinal modulado em amplitude na saida. As relacbes de
simetria entre os sub-circuitos que representam o separador e combinador, podem ser

observados na figura 2.11.

Figura 2.11 - Relagdo entre RCN e IRCN do sistema proposto em [10]

Com base no esquema proposto em [10], € possivel criar um sistema de outphasing
RF com amplificacéo, eliminando assim a necessidade de realizar a separacéo digital do
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sinal de entrada e dos moduladores 1Q, o que reduz a complexidade de processamento de
sinal e custo do circuito. Tendo em conta o conceito apresentado em [10], em [11], é
patenteado um sistema que permite combinar N sinais RF, com N > 2, sendo criados
2N — 2 ramos reativos, no combinador, com os valores das reactancias previamente de-
finidas e um porto de saida para receber o sinal combinado. Isto permite obter maior
eficiéncia quando comparada com o sistema LINC convencional com um combinador
isolado, visto que ndo existe dissipacao de poténcia na resisténcia de isolamento no com-
binador.

De notar que o sistema descrito em [11], apresenta melhor eficiéncia relativamente
a sistemas que utilizam combinadores de Chireix ou similares, uma vez que em [11], o
combinador de [11] apresenta uma impedancia sem perdas para um largo intervalo de
valores de poténcia na saida de cada ramo de amplificacdo, garantindo-se assim a eleva-
dos valores de eficiéncia da estrutura mesmo com sinais de entrada com elevada PAPR.
Desta forma, o sistema proposto em [11], permite compensar 0s problemas relacionados
com a dissipacgdo de poténcia e com a impedancia reativa, caracterizados em arquiteturas
anteriores. No entanto, como se pode observar na figura 4.2, as componentes geradas em

fase necessitam de ter um angulo compreendido em ig. O elevado sincronismo na fase,

necessario em esquemas de amplificacdo com montagens outphasing, faz com que apre-
sentam elevada sensibilidade a desvios na fase e uma perda energética de 50%, uma vez
que a componente reactiva dos sinais modulados em fase € normalmente cancelada
guando se somam os sinais de dois ramos.

2.3 Combinador

O sub-circuito que representa o combinador, em conjunto com o amplificador, ira
estabelecer a eficiéncia do sistema LINC e a zona linear do mesmo. Como tal, em [12] é
feita uma analise de dois tipos de combinadores que podem ser divididos em duas cate-
gorias, os adaptados e isolados, tambem conhecidos como combinadores resistivos e 0s
combinadores néo isolados ou de Chireix. Relativamente aos combinadores adaptados,
estes apresentam isolamento entre os diferentes ramos da estrutura do combinador. Na
figura 2.11 é possivel visualizar o combinador de Wilkinson e um combinador hibrido.
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Figura 2.12 - Combinadores adaptados: (a) Combinador de Wilkinson e (b) Combinador Hibrido

Devido ao isolamento entre os diferentes ramos do combinador, a saida do mesmo
apresenta uma componente altamente linear. No entanto, como a eficiéncia da estrutura
LINC é influenciada pela gama dindmica do sinal de entrada, um sinal com uma envol-
vente muito variavel, ao ser amplificado por uma estrutura LINC com combinadores iso-
lados, ird acarretar rapida degradacdo da eficiéncia. Tal acontece porque se as componen-
tes produzidas estiverem em fase, a poténcia dissipada na resisténcia de isolamento é
relativamente pequena, mas se houver uma diferenca substancial na fase das componentes
produzidas, ira haver maior dissipacdo de poténcia na resisténcia de isolamento.

Atendendo que a eficiéncia de um combinador isolado é dada por:

Ncomb = COSZ(Q(t)), (2.29)

em que B(t) corresponde a fase das componentes obtidas pela divisdo do sinal de entrada
de um sistema LINC e que esta relacionada com a amplitude do sinal de entrada.

Sabendo a PDF (Probability Density Function) do sinal de entrada, a eficiéncia média da
arquitetura LINC pode ser descrita por:

z (2.30)
Navg = nAmpJO p(@) COSZ(H(t))dQ;

onde 7,4, corresponde a eficiéncia de cada amplificador da estrutura LINC, p(0) é a
PDF do sinal em O(t).
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Tendo em conta que o sinal modulado é digital e por forma a facilitar os calculos,
a eficiéncia média do sistema LINC pode ser dada na forma de somatério como:

N (2.31)
Navg = Z p(@i)COSZ(Qi).
i=1

Em [9], recorrendo a uma modulacdo 16-QAM e 64-QAM, obteve-se a PDF dos
respetivos sinais e a eficiéncia instantanea para um combinador adaptado, representadas
na figura 2.12. Da figura, verifica-se que para valores baixos de 6, correspondentes a
picos do sinal, s&o obtidos valores mais altos na eficiéncia do combinador enquanto que
valores mais altos de 6 correspondem a sinais de baixa amplitude. Das curvas, da PDF
dos sinais 16-QAM e 64-QAM, é possivel concluir que para se aumentar a eficiéncia do
sistema LINC, existem duas op¢des, ou colocar a PDF dos sinais mais proxima de valores
baixos de 6 ou a curva associada a eficiéncia do combinador, apresentar maior eficiéncia
para valores mais altos de 6. Consequentemente, a eficiéncia de um amplificador LINC,
com combinadores isolados, é influenciada pela gama dinamica do sinal de entrada.

Efficiency

Figure 2.12 - Eficiéncia de um combinador adaptado e a funcéo densidade probabilidade de sum
sinal 16QAM e 64QAM como visto em [12]

Em [12], s&o apresentados combinadores de Chireix, como alternativa aos combi-
nadores adaptados. Na figura 2.13, € possivel visualizar um Chireix-outphasing combiner
em que Z. representa a impedancia caracteristica da linha de transmissdo de A/4, B cor-
responde ao valor da susceptancia dos stubs ligados em shunt, stubs esses que s&o utili-
zados para melhorar a eficiéncia de toda a montagem ao cancelar a parte imaginaria da
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carga do amplificador RF, Z,, € a impedancia da carga e V, a tensdo de saida. Neste
combinador, o primeiro ramo amplifica a componente com a fase +06(t) e apresenta um
shunt com uma susceptéancia +B enquanto que o segundo ramo amplifica a componente
com a fase —6(t), apresentando uma susceptancia —B.

Apesar de ndo serem adaptados, estes combinadores nao apresentam perdas porque
ndo existe a resisténcia de isolamento responsavel por dissipar energia. Por conseguinte,
este combinador ir4 ter na saida do amplificador RF de cada ramo uma impedancia vari-
avel no tempo em funcdo das componentes presentes na fase dos diferentes sinais. Uma
vez que os amplificadores RF utilizados apresentam um comportamento semelhante a
uma fonte de tensdo ideal, e tendo em conta que a eficiéncia ira variar de acordo com a
impedancia da carga, a eficiéncia ird manter-se alta e independentemente do desfasa-
mento entre os ramos do combinador.

Ald
Z

+g v,
Al4 Z
Z

Figura 2.13 - Combinador de Chireix proposto em [12]

Pode ser demonstrado que a impedancia variavel do combinador é dada por:

1 (2.32)

<§—§) (20052(9(t)) +j (i BZ—ZOE + sin(ze(t))>>

Z1,2 =
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Tendo em conta que a admitancia B é introduzida para melhorar a eficiéncia do sistema
LINC, a eficiéncia média é dada por:

N (2.33)
Navg = Z p(ei)nAvgncomb'

i=1

em que Nqomp € dado por:

N (2.34)
Navg = Z p(ei)nAvgncombr

=1

Dado que a admitancia B permite maximizar a eficiéncia instantanea do combina-
dor, ao escolher um valor de B que garanta a parte imaginaria de Z, , seja zero, a eficién-
cia do combinador é maximizada para um determinado valor de 6. No entanto, é também
necessario otimizar a modulagdo utilizada no sistema LINC, de modo a que a PDF do
sinal seja 6tima para o valor de 6 previamente definido. Apesar desta impedéancia variavel
aumentar significativamente a eficiéncia do amplificador LINC, a sua linearidade ira ser
degradada, introduzindo efeitos ndo lineares.

2.4 Modulacéo Polar

Outro método alternativo, consiste em realizar uma modulacéo polar na qual o sinal
de entrada é decomposto nas suas componentes em fase e em amplitude que serdo poste-
riormente amplificadas e recombinadas para gerar uma réplica amplificada do sinal ori-
ginal.

Em [13], é proposta uma transmissdo em single-sideband onde a envolvente € eli-
minada e posteriormente recuperada. Assim é possivel obter maior eficiéncia energética
guando comparado com uma transmissdo em double-sideband. Nesta nova abordagem,
um sinal single-sideband é introduzido num bloco limitador que ird remover a compo-
nente modulada em amplitude, originando a saida do mesmo, um sinal modulado em fase
gue sera posteriormente amplificado por um amplificador classe C. Por outro lado, a com-
ponente relativa a amplitude do sinal, é obtida através de um detetor de envolvente, am-
plificada por um amplificador AF (Audio Frequency). Por fim, os dois sinais obtidos, irdo

21



ser introduzidos no bloco final de modulagéo onde os sinais irdo ser combinados para
gerar um sinal single-sideband que corresponde a uma copia amplificada do sinal de en-
trada.

Na figura 2.14, pode ser visualizado o diagrama de blocos do sistema acima des-
crito. A montagem proposta em [13] além de apresentar uma eficiéncia superior compa-
rativamente a sistemas que operam com sinais double-side band, apresenta também maior
robustez face a ruido e distorcao.

Input
—— | Gerador SSB

Qutput
—>

Andar de

Amplificador ©
Modulagéo

Clase C

Limitador -

\

A

Amplificador
AF

> Processo - Modulador

Figura 2.14 - Diagrama de blocos simplificado do esquema proposto em [13]

Em [14], é descrita uma abordagem conhecida como amplificacdo em classe CS
por recorrer a amplificadores de classe C e classe S, em que € adaptada uma modulacéao
polar, baseada em [13]. Considera-se um amplificador genérico RF como o da figura 2.15,
onde 1, corresponde a tensdo do coletor e V.. a tensdo DC que alimenta o circuito.
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Figura 2.15 - Amplificador RF genérico, como apresentado em [14]

E possivel demonstrar que a eficiéncia de um amplificador classe C, a operar na
zona de saturacao, é praticamente independente da tensdo V.. Tendo isto em considera-
¢do, a eficiéncia pode ser independente da envolvente se o amplificador for alimentado
com uma tensdo RF constante V;, sendo obtida a modulacdo em amplitude variando V..,
em funcdo da modulacdo da envolvente do sinal que se pretende amplificar. Na figura
2.16 esta representada a configuracao do circuito proposto em [14]. O circuito sera ali-
mentado por um sinal com uma modulacdo QAM e que é composto por duas componen-
tes. A primeira componente ira alimentar o primeiro detetor de envolvente que ira gerar
um sinal em banda base da componente em amplitude do sinal original. Este sinal ira ser
amplificado através de um amplificador classe S do tipo Pulse Width Modulation (PWM)
que gera a tensao V. para o amplificador RF. O segundo sinal gerado, é obtido através
do bloco que limita a amplitude do sinal QAM e que ird separar a componente modulada
em fase do sinal original com uma envolvente constante. Esta componente de envolvente
constante, V;, ira alimentar o amplificador RF classe C. O segundo bloco de detecéo de
envolvente, gera uma componente banda base do sinal QAM modulada em amplitude e
que serd utilizada na malha de realimentagéo para linearizar o sinal. A eficiéncia total da
arquitetura é dada pelo produto da eficiéncia do amplificador classe C com a eficiéncia
do amplificador classe S, o que resulta uma eficiéncia média de 50%.
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Figura 2.16 - Diagrama de blocos do esquema de amplificacdo proposto em [14]

Tendo em conta que a modulacédo polar apresenta iniUmeras limitacdes tais como a
sincronizacdo entre os sinais obtidos para realizar a modulagéo, a necessidade de uma
grande largura de banda da parte dos amplificadores e distor¢cdo associada a gama dina-
mica do sinal de entrada, em [20], é proposto um sistema que permite a comutacao entre
uma amplificacdo polar e uma amplificacdo linear. Para realizar a comutagdo entre modos
de funcionamento do sistema, é definida num decisor digital a tensdo de threshold em
que este limite pode ser definido em fungdo da amplitude méxima da envolvente do sinal
de entrada. Estando a envolvente do sinal de entrada abaixo da tenséo de threshold, o
amplificador funciona em modo linear, pudendo operar com um amplificador classe A,
A/B ou B. Quando a tensdo de threshold for ultrapassada pela envolvente do sinal, o
amplificador ird funcionar em modo polar. Na figura 2.17 pode ser visualizado o dia-
grama de blocos do sistema proposto em [15].

Figura 2.17 - Esquema do amplificador Polar e Linear proposto em [15]

O sistema ao receber um sinal de entrada, ird converté-lo para a sua representacao
polar descrita por:

x(t) = A(t) cos(w(t) + @(t)), (2.35)
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onde A(t) representa a componente modulada em amplitude, cos(w.(t) + ¢(t)) corres-
ponde a componente modulada em fase em que w.(t) € frequéncia da portadora e @(t) a
fase do sinal.

Este sinal sera dividido nas suas componentes em fase e amplitude em fungéo do nivel
de threshold introduzido. No entanto, o sinal ira sofrer uma pré-distor¢do no decisor, de-
pendente do modo de funcionamento escolhido.

Com este sistema, é possivel ndo sé atenuar as limitacbes de sistemas de amplificacdo
polar, como também € possivel aumentar a eficiéncia energética associada a amplificacdo
visto que a partir de um valor de threshold, o amplificador comuta para o modo polar,
aumentando a eficiéncia do sistema.

2.5 LINC com Ring-Type Magnitude Modulation

Atendendo aos problemas associados as arquiteturas LINC, em [16], é proposto um
sistema que utiliza Ring-Type Magnitude Modulation (RMM) para garantir que os sim-
bolos associados a constelagdes OQPSK estdo limitados entre dois valores, 4; e 4, cor-
respondes aos limites inferiores e superiores da envolvente. De seguida, o sinal OQPSK
é ajustado com um impulso e posteriormente introduzido num transmissor LINC, utili-
zando como combinador, um combinador de Wilkinson. Na figura 2.18 é possivel visua-
lizar o diagrama de blocos do sistema proposto em [13].

Ty N\Mpln Sn A N S

bistream /[ Ringtype | Pules ! y
— Modulator y Magnitude Shaping —"-. LINC —"P'

Modulation | / Filtar

—| DAcsHPA !

Se!

Signal {
—»| DACsHPA

Figura 2.18 - Esquema de transmissdo que combina RMM com LINC, proposto em [16]

Tal como dito anteriormente, o sinal é ajustado de modo a garantir que fica dentro
de dois patamares previamente definidos,
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A <lsm)] < Ay, (2.36)

De notar que é apenas possivel adicionar o limite A4; a este esquema porque ao utilizar
uma modulacdo OQPSK evitam-se as transi¢fes por zero entre simbolos._Este offset per-
mite usar dois coeficientes RMM que levam a um melhor controlo sobre a envolvente do
sinal. Logo, o sinal que ira ser introduzido na estrutura LINC pode ser escrito da seguinte

forma;
(2.37)
s(n) = [Z my (k) x, (k)8 (n — kL)] h(n)
k

+

L
z my (k)xo(k)8(n — kL — 5)] h(n),
k

onde m, (k) e mq (k) representam os coeficientes RMM associados a componente em
fase e quadratura. De modo a facilitar o calculo em tempo real destes dois coeficientes,
este método utiliza duas tabelas que armazenam todos os valores associados a ambas as
componentes. Nas figuras 2.19 e 2.20, é possivel observar que como o sinal OQPSK foi
limitado, também se observa que diminuindo a gama dindmica da envolvente, as compo-
nentes produzidas pelo LINC apresentam menor espalhamento espectral. Também ha
uma melhoria na eficiéncia do combinador visto que a redugéo da gama dindmica do sinal
de entrada, permitiu diminuir o intervalo de valores de 6.
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Figura 2.19 - PSD dos ramos LINC para diferentes limites RMM em [16]
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Figura 2.20 - PDF dos diferentes angulos dos sinais modulados para diferentes valores de RMM
como visto em [16]

A figura 2.21, permite também concluir que ao reduzir a gama dindmica do sinal
de entrada da estrutura LINC, é possivel tornar o sistema mais robusto face a desequili-
brios no ganho e fase associado & interacdo dos amplificadores de cada ramo de amplifi-
cacao.
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Figura 2.21 - Impacto dos desequilibrios de ganho e fase no espectro do sinal RMM OQPSK visto
em [16]

2.6 Separador

Uma vez que um dos problemas da estrutura LINC consiste no processamento de
um sinal com uma envolvente varidvel, em [17] € proposto um metodo que limita as flu-
tuacOes de envolvente de modo a que as componentes obtidas na estrutura LINC conte-
nham menos informacédo na fase, e por consequéncia, reduzir o espalhamento espectral
destas componentes. Por forma a reduzir a Peak-to-Mean Envelope Power Ratio
(PMEPR) em transmissores de sinais OFDM, pode-se recorrer a um clipping, seguido de
uma filtragem do sinal.

Na figura 2.22, é possivel ver o esquema de processamento de uma estrutura de
transmissdo OFDM proposta em [17], na qual é adicionado o bloco NL, que representa o
bloco onde é feito o processamento néo linear do sinal.
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Figura 2.22 - Esquema de processamento proposto em [17]

Sdo apresentadas duas alternativas para o processamento ndo linear, o processa-
mento cartesiano e o processamento polar. No caso do processamento cartesiano, é feita
a separacao da parte real e da parte complexa de cada amostra. Neste tipo de processa-
mento as amostras s’,,, estas sdo submetidas a um processamento nao linear, de modo a
que s& seja dado pela seguinte equagao:

sn = g(Re{s'z}) +jgUIm{s",}), (2.38)

em que g(x) representa uma fungdo impar previamente determinada.

No caso do processamento polar, irdo ser realizadas operagdes em cada amostra complexa
s',,, de modo que na saida seja obtido um sinal s$ que satisfaca a seguinte condigao:

55 = gc(Is'nD) * exp(j * arg(s'y)). (2.39)

Tendo em conta que as caracteristicas AM/AM e AM/PM, que representam os efeitos do
amplificador na amplitude e na fase, que sdo dadas respetivamente por:

AR) = | g.(R)|, (2.40)

6(R) = arg(gC(R)). (2.41)
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Uma vez que se pretende limitar o valor maximo da envolvente do sinal, no caso do pro-
cessamento cartesiano tem-se:

gx) = x, x| < xp,
Xy» x> Xy,

em que x,, corresponde ao valor de clipping.
Para o caso da operacdo ndo linear associada ao processo polar, considerou-se a

seguinte condicdo:

R, R < Sy, (2.40)
ge(R) {SM: x> Sy,

em que Sy, corresponde ao valor de clipping associado ao processamento polar.

Na figura 2.24, é apresentado parte do processamento do sinal proposto para uma
estrutura LINC onde s} e s2 sdo descritas por:

sn = fi(ls",Dexp(arg(s'n))), (2.41)

sn = f2(Is",Dexp(arg(s'n))). (2.42)

em que f;(.) e f>(.) séo funcBes caraterizadas por:

fi(R) = fe(R) + f.(R)j, (2.43)
e
f2(R) = fe(R) — fe(R)], (2.44)
com.
|s’] = R. (2.45)
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Tendo em conta que:

R R<S, (2.46)
fR) =1 f
SSw R>Su
€
=3 RS, o
0, R>S,

De notar que a geracdo dos sinais s e s2 a partir de s;, pode ser visto como uma
decomposicéo feita numa estrutura LINC convencional. Ao realizar o processamento ndo
linear proposto em [9], é possivel obter melhores valores da SIR (Signal to Interference
Ratio) quando comparado com um processamento onde ndo é realizado um clipping do
sinal original.

o} e} sl el
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(7% S 4 S 8 i
: Add N IDFT F— {Gk}:*_x
1| zeros — 1/ ]
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;L} A0 DFT *Lurh IDFT *‘L}-

Figura 2.23 - Esquema detalhado da componente separadora proposta em [17]

2.7 Amplificacdo TC-OQAM

Em [18], é proposto um esquema de transmiss&o que tira partido do facto de modu-
lagdes OQPSK apresentarem menores variagdes na envolvente quando comparadas a mo-
dulagbes QPSK (Quadrature Phase Shift Keying) e que constelagfes M- podem ser des-
critas pelo somatorio de OQPSK. Desta forma, aliando estas modulagdes a esquemas TC-
OQAM (Trellis Coded-Offset Quadrature Amplitude Modulation) e definindo o impulso
de modulagéo, é possivel obter um esquema de transmissdo TC-160QAM que apresenta
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maior eficiéncia espectral e energética, quando comparado com sistemas equivalentes que
utilizem modulacdes 16QAM.

Considerando o sinal OQPSK cuja envolvente complexa € dada por:
Sin = z an xin(t - T); (2'48)

em que x;, (t) representa o impulso de modulagdo com duragdo T(L + 1) e T representa
a duracdo de bit. Os coeficientes a,, estdo relacionados com os bits de transmisséo £,, =
Ooulquando a,, = tleay,.q = 1.

Realizando a seguinte transformacéo:

Tt
Ss.n(6) = S (t)e 2T (2.49)

é possivel reescrever o sinal s, (t) como a soma de componentes PAM (Pulse Amplitude
Modulation) da seguinte forma:

Ss,in(t) = Z dy xs,in(t —nT). (2.50)

Quando o sinal acima descrito é submetido a um filtro passa banda néo linear, o sinal
resultante pode ser descrito como um somatério de M = 2L~ componentes da seguinte
forma:

- (2.51)
n

k=0
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Considera-se que o exemplo baseado em dois sinais descritos por:

So(t) = z a, Ox°(t —nT), (2.52)

s1(6) = z a, Vx(t — nT), (2.53)
com:

$0(6) = ) @, @x0(c = nT), (2554)

n

em que r(t) € um impulso cuja forma que garante que ndo haja ISI (Intersymbol Interfe-
rence) e k, e k, sdo coeficientes reais. Verifica-se que cada sinal OQPSK esté associado
a uma constelagdo PAM, podendo ser amplificadas em separado e combinados posterior-
mente para formar uma constelagéo 16-QAM. Ao combinar os sinais acima descritos re-
sulta:

s(t) = Z an_1Okor(t —nT) (2.55)

n

Considerando um intervalo de amostragem Ti nos instantes de amostragem tem-se:
koan—l(O) + klan(O)an—l(O)aTL—Z(O) e an’, (256)

Comky, = (1—A)ek, = —2,quando a,®” = +1 ou + j, de acordo com a paridade de
n, logo a,, = (3 — 4) ou + (1 + 4), ou seja

Obtendo-se:

{ a, = tj(3—A),npar (2.57)
a,’ = +j(1 + A),n impar,
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pelo que resulta um sinal que pode ser visto como uma modulagdo 16-OQAM visto estar
associado a dois sinais 4PAM em quadratura, um para a componente em fase e outro para
a componente em quadratura. Logo os dois sinais do tipo OQPSK, podem ser amplifica-
dos em separado, recorrendo a amplificadores ndo lineares e posteriormente somados,
sendo que o transmissor adotado pode ser visualizado na figura 8.1.

so(f) s
— 3/ NLA ::;
%
“_/’ v s(1) = 5,(1) +5,(1)
< +) >
. >
5,(0) M
» NLA \,

-

«’/.

Figura 2.24 - Diagrama de blocos do transmissor proposto em [18]

Por conseguinte, é possivel obter um sinal TC-OQAM baseado em sinais do tipo
OQPSK, permitindo atingir uma eficiéncia energética superior a esquemas baseados em
16QAM No entanto este tipo de codificacdo esta dependente do impulso adotado, visto
que é este impulso que permite a otimizacgdo da eficiéncia do amplificador. Outra limita-
cao reside no facto deste tipo de representacao estar limitado logo a partida a sinais base-

ados em constela¢es com offset.

2.8 Amplificagdo com componentes quantizadas de um sinal
Multi-Carrier

Uma abordagem mais geral pode ser feita considerando um esquema de amplifica-
¢do quantizada, no qual a envolvente de um sinal € quantizada em valores que s&o por sua
vez decompostos em componentes de amplitude constante. O método de amplificacéo
linear quantizada, baseia-se na quantizagdo das amostras da envolvente do sinal de en-

trada e pode ser caracterizado pelo diagrama de blocos da figura 2.26.

Os valores das amostras da envolvente complexa, sdo quantizados através usando
Nb bits de quantizacdo, que sdo convertidos em componentes polares. Por conseguinte,
cada nivel de quantizacdo ¢ decomposto na soma de Nb componentes polares. Cada uma

destas componentes polares e por sua vez moduladas por um modulador do tipo BPSK
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(Binary Phase Shift Keying), especialmente desenhado para garantir uma envolvente pra-
ticamente constante ou constante na saida de cada um dos moduladores. Seja um sinal

modulado descrito por:

s(t) = sI(t) cos(wct) + j sQ(t) sin(wct), (2.58)

onde wc = 2xf, corresponde a frequéncia angular, fc representa a frequéncia da porta-

dora, s(t) e so(t) correspondem as componentes em fase e quadratura, respectivamente.

O sinal também pode ser descrito através da sua envolvente complexa dada por:

s(t) = Re{3(t)e/wet}, (2.59)

onde 3(t) = s,;(t) + jso(t) denota a envolvente complexa, com o sinal de envolvente

dado por e(t) = \/(s,(t))z + (sq®)".

Quando e(t) é constante ou quase constante ao longo do tempo, um sinal é classi-
ficado com sendo um sinal de envolvente constante. O sinal de envolvente variavel no
tempo refere-se a um sinal em que e(t) apresenta variacdes de amplitude ao longo do
tempo. Tendo ambos envolvente e fase ndo constantes, s(t) € classificado como sendo
um sinal de envolvente complexa variavel no tempo. A gama dindmica da envolvente
DR, representa o intervalo de valores entre os quais a envolvente do sinal varia. A gama
dindmica da componente em fase, doravante designada DRI, representa o intervalo de
valores entre 0s quais a componente em fase varia. A gama dindmica da componente de
quadratura, doravante designada DRq, representa o intervalo de valores entre os quais a

componente de quadratura varia.
A quantizacdo dos valores da envolvente poder ser restringida a um conjunto finito
de simbolos de um alfabeto de um quantizador G = {so,sl,...,sNQL_l}, onde Ny, cor-

responde ao numero de niveis de quantizag&o, isto é a dimenséo do alfabeto dos simbolos
de quantizacdo. Seja s(nTy) = s, as amostras no tempo do sinal de envolvente variavel,

nos instantes de amostragem nTs , e s;(nTs) = s,; € so(nTs) = sy, as correspondentes
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components em fase e quadratura. As gamas dindmicas de s;(nTs) = s, , s;(nTs) = sy;
e so(nT;) = sp sd0 DR, DRi e DRq, respetivamente. Sem perda de generalidade e por

razBes de simplificagdo assume-se que DRi=DRg.

Através do processo de quantizacdo, a amostra do sinal de entrada s,,, obtida no

dominio do tempo, € transformada num simbolo quantizado s, o7, retirado de um alfabeto
com Ny, = 2Nb simbolos quantizados possiveis. O niimero de bits de quantizagéo N, e
0s Ny, = 2Nb niveis de quantizacdo podem ser definidos em temos do erro méximo de

quantizacao da seguinte forma:

DR (2.60)
g0 T oMy A

onde 2A representa o intervalo de quantizacédo entre dois simbolos complexos quantizados
adjacentes.

Os N, bits de quantizacio (ﬁ(Nb D pMe=2) e (O)) sdo utilizados na definigio
de N,, < N, componentes polares em que cada patamar quantizacdo pode ser decom-
posto. Os bits (ﬁ,(lN" D pte=2) g ,(10)) sdo convertidos num formato polar
(b,ﬁ”b_l), pWNe=2)  p) b,(lo)) através de b(™ = (—1)A". O conjunto finito de sim-
bolos de quantizacdo € S = {50,851, -, Sngp -1} onde Ny, = 2"b, é 0 nimero de niveis

de quantizacéo.
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Figura 2.25 - Diagrama de amplificagcdo quantizada do sinal complexo, com envolvente constante
(por meio de quantizadores "*Complexos™ e quantizagédo uniforme)

Como se pode observar na figura 2.25, a envolvente complexa € quantizada em
M = 2Nbv niveis de quantizacdo. De seguida, no conversor polar, os bits de quantizacio

(Np=1) p(Np—2) 1) () 5 ;
T BT LBy, B sdo  convertidos para a forma  polar

_ - ) (m) i - ]

pPe~D pWo=2) M b O através de bI™ = (—=1)fr . O conjunto finito de simbo-
los quantizados é dado por & = {s, S1,...,Sy—1},0nde M = 2Nb ¢ 0 nimero de simbolos
das constelaces quantizadas, que se regem pela seguinte regra:

(Np=1) gWs=2) . () gO) o e (2.61)

n 'En 4

em que g™ pWNe=2) (D B0 corresponde ao conjunto de bits de quantizacio

n 'MFn "

com N, = log, (M) bits. Em seguida, no mapeador, a verséo polar dos bits de quantizagdo
pMNe=D) pMNo=2) M pO) & mapeadaem N, < N, componentes polares, resultan-
tes da decomposicéo do valor de quantizagao s, or Na soma de componentes polares dada
por:

Smor = go + 910 + g6 + g3bbY + g, + (..) (262)
Np-1  Np-1 Np—1

Ym,i i
S S e
i=0 m=0 i=0

37



em que (me_l,i YNp—2,i - Vi, Vo,i) corresponde a representacdo binaria de i, b,(lm) =

(m) i - . Lo -
(=) b2 = [[Mm (b yrmi equivale & i-ésima componente polar de s,, € Ny,

€ 0 numero de coeficientes ndo nulos da referida equacao de decomposicao.

Depois de mapeados por um mapeador, as N,,, componentes podem ser moduladas
por meio de N,,,/2 modeladores QPSK, OQPSK ou MSK (Minimum Shift Keying) ou
N,,, moduladores BPSK. Estes moduladores séo especialmente concebidos para garantir
uma envolvente quase constante ou mesmo constante e um espectro compacto. Note-se
que a forma de pulso do sinal do modelador pode ser selecionada, de forma a atingir estes
objetivos. E conveniente salientar que no caso de se usarem moduladores QPSK, OQPSK,
MSK, GMSK (Gaussian Minimum Shift Keying), o nimero de ramos de amplificacdo é
de N,,/2 emvez de N,,.

Em cada ramo o sinal resultante na saida do modelador é amplificado por um am-
plificador ndo linear que pode estar a operar na saturacdo ou préximo desta, em que 0
nivel de saturacdo depende da amplitude do sinal a saida do modulador, dada por |g;],
em que g; é o coeficiente complexo associado ao i-ésimo ramo.

Neste esquema de quantizacdo toda a distor¢do introduzida é causada pelo erro de
quantizacdo. Verifica-se também a inexisténcia de espalhamento espectral. De notar tam-
bém que ao realizar a divisdo do sinal de entrada em N,, ou N,,,/2 componentes de am-
plitude constante, é possivel recorrer a amplificadores a operar na zona nao linear ou
préximo desta, visto que ndo sera introduzida distor¢do por parte dos amplificadores.

Dividindo a envolvente complexa nas suas componentes em fase e em quadratura,
este esquema de amplificacdo, permite realizar o processo de quantizacao a cada compo-
nente da envolvente complexa. Desta forma, € utilizado um quantizador independente
para cada componente da envolvente complexa. O diagrama de blocos correspondente é
0 que se encontra apresentado na figura 2.27. Neste caso podem ser usados quantizadores
para cada componente. Como se pode ver, as componentes em fase | e em quadratura Q
da envolvente complexa sdo separadas e quantizadas por dois quantizadores independen-

tes, cada um com N} e Nl? bits de quantizagéo que correspondem, a dois alfabetos finitos
1 Q , . o .
com 2V» e 2N simbolos de quantizagdo para os valores quantizados da componente em
fase s,’l,QT e valores quantizados da componente em quadratura sffl or respetivamente.
Os valores quantizados s,Q{VQT da componente em fase e os valores quantizados sfi or

da componente em quadratura sdo agora decompostos com somas de N}, < N} e N,?l <

Nl? componentes polares, e amplificados, respetivamente, por N/l e N,?l amplificadores,
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antes de serem combinados em dois combinadores, ou num Gnico combinador com N}, +
N? entradas.

Modelador (1)

Quantizador ) ) BPSK
da Conversor Combinador
—P componente Polar Mapeador Modelador (2) dos
em » (Fase) ) (Fase) " BPSK N ramos
fase . em fase
» » - o Modelador (N)
BPSK
Sinal Demmposimr [
—oromP|  dosinal Somador das
(1) componentes do sinal
(F+iQ) 5
Amnplificado
Modelador (1)
Quantizador P M BPSK
da Conversor Combinador
——pf componente Polar Mapeador Modelador (2) dos
em M (Quadratura) P (Quadratura) BPSK N ramos
Quadratura . em quadratura
) ) Modelador (N)
BPSK

Figura 2.26 - Diagrama de funcionamento da amplificacdo em fase e quadratura, com envolvente
constante (por meio de quantizadores do tipo ""Real"’ e quantiza¢édo uniforme)

No caso de se usarem dois combinadores, as duas componentes do sinal ja amplifi-
cadas sdo somadas de forma a reconstruir um sinal do tipo complexo (s, (t) + jsgo(t))
Com o método de amplificacdo proposto, torna-se possivel maximizar a eficiéncia ener-
gética da amplificacdo devido ao recurso a amplificadores ndo lineares a trabalhar na
saturacdo ou préximo desta. O ruido de quantizacédo introduz distor¢do no sinal resultante,
mas pode ser minimizado através de um dimensionamento correto do quantizador.

Outra fonte de erro consiste no erro de aproximacdo devido a decomposi¢do dos
valores quantizados em componentes com offset. Logo, é conveniente determinar quais
0s parametros 6timos para tal aproximacao de forma a conseguir o melhore compromisso
entre complexidade do quantizador e desempenho do método de amplificacdo proposto.

No capitulo seguinte, sera apresentado um método de quantizacdo de um sinal SC
baseado na quantizacdo de um sinal MC apresentado nesta sec¢do. A quantizacdo de um
sinal SC, seré feita a partir da decomposi¢do da envolvente complexa num somatério de
componentes de amplitude constante ou praticamente constante. Sera também abordado
um metodo alternativo que permite comutar o estado dos amplificadores entre o estado
ligado/desligado no processo de quantizagdo. Em ambos os cenérios, serdo produzidas
componentes de envolvente constante o que ird permitir a utilizacdo de amplificadores a
operar na zona de saturacdo ou proximo desta.
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3 Caracterizacao do método

Como referido anteriormente, os sistemas de telecomunicagdes requerem um ele-
vado ritmo de transmisséo que pode ser conseguido maximizando a eficiéncia espectral.
Tais ritmos, podem ser alcangados atraves de sinais multi portadora, como OFDM, ou
sinais SC modulados com constelagdes de ordens elevadas. Contudo, quer os sinais MC
como os sinais SC que utilizam constelagdes de ordem elevada do tipo M-QAM, apre-
sentam uma envolvente varidvel, o que pode levar a um sobredimensionamento dos am-
plificadores para evitar distor¢do. Consequentemente, um ritmo de transmisséo elevado é
conseguido a custa de uma amplificagcdo pouco eficiente, o que afeta o rendimento ener-
gético da estrutura de transmissao.

Neste capitulo, serd apresentado um método de amplificacdo que recorre a amplifi-
cadores a operar na zona de saturacdo ou proximo desta, baseado numa quantizacao da
envolvente do sinal a amplificar. Na seccéo 3.1 é feita a descricdo do método de amplifi-
cacdo proposto. Tendo em conta que o transmissor apresentado no presente documento é
baseado na amplificacdo quantizada de um sinal multi carrier, é entdo necessario expli-
citar as diferengas entre a amplificacdo quantizada de um sinal multi-carrier e 0 esquema
proposto. Na seccdo 3.2 serdo descritos os impulsos utilizados. Por fim na seccéo 3.3,
sera descrita uma variante do método de amplificacdo que recorre a ativacao ou desativa-
cao de ramos de amplificacdo, em fungdo dos simbolos necessarios na decomposicéo do
valor quantizado da envolvente do sinal. Na sec¢édo 3.4, sdo apresentadas algumas con-
clusoes e identificados problemas que podem advir nesta estrutura.
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3.1 Descricéo do método e quantizacao

Considerando um sinal SC-FDE com uma modulacdao M-QAM, o sistema de trans-
mIissao € o que se apresenta no diagrama de blocos da figura 3.1. A envolvente complexa
do sinal, é decomposta nas suas componentes em fase e em quadratura, sendo depois
realizada uma amostragem da envolvente de cada componente. As amostras de cada uma
das componentes, serdo posteriormente discritizadas_por quantizadores independentes

com de N} e N,? bits de quantizagdo para a componente em fase e quadratura, respetiva-
mente, e convertidas em componentes polares. Desta maneira, serdo criados niveis de
quantizagdo que serdo decompostos na soma de N} e NbQ componentes polares.

O numero de bits de quantizacdo é dado por:

N, =log, M. (3.2)

Em que M, corresponde a dimensdo da constelacdo usada para efeitos de quantizacéo, ou
seja, para se obter o nimero de niveis de quantiza¢do. Dado que se tratar de um sinal SC,
a componente em fase e em quadratura tém a mesma gama dinamica pelo que:

NI = NJ. 3.2

Tratando-se de um sinal SC, as amostras da envolvente irdo assumir um conjunto
finito, dentro da gama dindmica do sinal, por conseguinte, é necessario que o quantizador,
transforme o valor de cada amostra obtida por cada uma das componentes do sinal, num

s - 1 Q
simbolo quantizado sy, o1 € s, o, Para a componente em fase e quadratura, pertencentes
I Q N
a um alfabeto com 2Nb e 2Nv simbolos de quantizacio. Nos mapeadores, os valores
quantizados s,’l,QT e s,‘f, or da componente em fase e quadratura, sdéo decompostos em
somas de N}, < N/ e N,?l < Nl? componentes polares, e amplificados por N}, e N,?l am-
plificadores em paralelo, antes de serem combinados.

As componentes obtidas, irdo ser combinadas entre si e moduladas recorrendo a
moduladores do tipo BPSK, QPSK ou OQPSK, desenhados para garantir uma envolvente
praticamente constante.
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l—| Modulador (1)

Quantizador da Conversor Combinador dos

em f——=| Mapeador : ramos em fase
|—»| Modulador (N',) I>_'

polar
Somador
Sinal s
sefpe —| Separador IQ Qo >—"

|| Modulador (1) |—>l>—>
Quantizador da o ) Combinador dos

em | Mapeador . ramos em

polar ; quadratura
—{ Modulador (N%y,)

fase

quadratura

Figura 3.1 - Diagrama de blocos de um sistema SC com quantizacio

O numero de simbolos da constelacdo quantizada é dado por M = 2V», 0 conjunto
de simbolos quantizados é dado por © = {sg, s1,...,Sy—1}, Pelo que é possivel escrever:

Np—-1 Np—2 1 0 I
(r(lb ) gD g r(l)) - 512 (3.3)
€EG,
onde ,[3,(1””_1), ,SNb_Z),..., ,(11), ,(10) correspondem ao conjunto de bits de cada quantiza-

dor, com N, = log, (M) bits.

Apbs a quantizacdo, os bits de quantizacao, sao convertidos para a forma polar por
pPe=D pWo=2) D pO) "6 550 mapeados em NI, < N, e N2 < N2 componentes
que resultam da decomposicdo das componentes em fase e quadratura do sinal original,

sﬁ,QT e S,E{QT, numa soma de componentes polares descrita por:

1 0 1 0), (1 2
Snng = 90"% + g,"79b\" + ;"2 + g5 b bV + g, /b + (.)

Ny —1 Npp—1 Ny —1
Ym,i i
— z giI/Q 1_[ (br(lm)) Z gil/szq(L)’
i=0 m=0 i=0

em que (me_ljl- YNp-2i - Y1 Vo,i) corresponde a representacdo binaria de i, b,(lm) =

Nyp—1

(m) \ o . i .
(—1)Pn" corresponde a representacio polar do bit, b21® = [V (pI™)rmi equivale

a i-ésima componente polar de s,’l/gT e N,, € o nimero de coeficientes ndo nulos da refe-

rida equacéo de decomposicéo e g;//? representa o coeficiente associado a amplitude de
cada uma das componentes polares relativas aos sinais quantizados a partir da compo-
nente em fase ou quadratura da envolvente complexa.

Para efetuar o célculo dos valores g‘i e gQi associados as NI, e N% componentes
polares obtidas, durante o processo de caracterizagcdo de cada uma das componentes da
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envolvente complexa, é calculado o valor minimo da mesma, sendo que o conjunto dos
valores in e gQi obtidos para cada uma das componentes esta diretamente relacionado
com o numero de bits de quantizacdo Ny, da seguinte forma:

(91 = min(Re(sin)) ) (3.4)
92 = 291,
[ 9In) = 29nj-v

(g, = min(Im(sy)), (3.5)
92 :. 291,

L gNl? = 29NE—1

Convem salientar que o diagrama de blocos anteriormente referido ir4 apresentar
Nl e Nan moduladores do tipo BPSK, enquanto que se forem utilizados moduladores do
tipo QPSK ou OQPSK, o esquema proposto ira ter N,,/2 moduladores e consequente-
mente 0 mesmo numero de amplificadores. Desta forma, antes de amplificadas, as com-

ponentes polares em fase e em quadratura de igual amplitude, sdo somadas da seguinte
forma:

a=gi+ 91(_2' (3.6)
c, = g5 +g§,

_ e
Lch _gNlI) +gNl?

O diagrama de blocos do transmissor descrito com moduladores do tipo QPSK ou
OQPSK pode ser visualizado na figura 3.2.
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Figura 3.2 - Diagrama de blocos do transmissor proposto

O método de amplificagdo proposto, além de reduzir o consumo energético por
parte dos amplificadores, visto serem usados amplificadores a operar na zona nao linear
ou perto desta, permite dimensionar os amplificadores em funcdo da amplitude de cada
componente e a consequente optimizacao de cada amplificador em cada ramo.

Contudo, é necessario caracterizar o tipo de impulsos que deverao ser utilizados de
forma a garantir um espectro compacto, inexisténcia de espalhamento espectral e uma
envolvente constante ou quase constante para cada ramo de amplificacdo.

3.2 Impulsos

Os impulsos utilizados nos diferentes moduladores terdo de garantir uma envol-
vente constante, ou praticamente constante, e um espectro compacto para os diferentes
sinais resultantes dos moduladores em cada ramo. Sdo adoptados dois impulsos. No caso
do modulador QPSK, o pulso € descrito por:

t
t)=R t(
r(t) ec —F

a

)' (3.7)

em que Ta corresponde ao tempo de amostragem e m fator de regulacédo do filtro.
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Para os moduladores OQPSK, sera usado um impulso raised cosine descrito por:

n; )Rect( ‘ ), (38)

rcos(t) = cos(

em que T, corresponde ao tempo de amostragem e kfator de regulacéo do filtro.

Na proxima seccao ira ser abordado um método alternativo de amplificacdo que
consiste em comutar os amplificadores entre o estado de ligado/desligado em funcdo das
componentes resultantes do processo de quantizagcdo. Como tal, é de elevado interesse
determinar em que condicdes se podem comutar o estado dos amplificadores, maximi-
zando assim a eficiéncia energética.

3.3 Amplificacdo comutada

Por forma a maximizar a eficiéncia energética do sistema e tendo em consideracao
gue uma modulacdo M-QAM quadrada pode ser descrita como um somatorio de QPSK,
é possivel realizar um mapeamento das constelagdes em diferentes areas de amplificacéo.
O numero de areas de amplificacdo esta directamente relacionado com o nimero de bits
de quantizagdo, sendo possivel mapear 2Vv areas de amplificacdo distintas. Quando é
realizada a decomposi¢do do sinal de entrada em componentes polares, para gerar 0 sim-

bolo quantizado, é necessario proceder a combinagéo de todas as componentes N}, e N,?l
. Contudo, ao realizar o mapeamento da constelacdo em diferentes zonas de amplificacéo,
é possivel obter o simbolo quantizado pretendido sem recorrer a soma de todas as com-
ponentes obtidas, fazendo com que nédo seja necessario utilizar todos os ramos de ampli-
ficagcdo para gerar o simbolo pretendido, diminuindo assim o consumo energético do
transmissor proposto.

Na figura 3.3 e 3.4, é possivel visualizar 0 mapeamento de uma constelacdo 16-QAM e
64-QAM divididas nas suas diferentes areas de amplificagdo. Areas essas que correspon-
dem as diferentes combinacdes possiveis entre as componentes associadas a0 processo
de quantizagdo com ramos de amplificagdo comutados.
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Figura 3.3 - Diferentes areas de amplificagcdo de uma constelacdo 16QAM

Figura 3.4 - Diferentes areas de amplificagcdo de uma constelagcdo 64QAM
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Depois de se definir as areas de amplificacdo, os simbolos referentes ao sinal quan-
tizado, serdo comparados a este mapeamento, sendo possivel ligar/desligar os amplifica-
dores em funcdo da area de amplificacdo onde se encontra o simbolo quantizado. Desta
forma, é possivel remover pelo menos uma das componentes usadas para gerar o simbolo
quantizado pretendido, aumentando a eficiéncia energética 4 vezes em pelo menos 25%
dos casos.

O transmissor proposto, ao realizar a quantizacdo dos simbolos a transmitir em fun-
cao do valor minimo da envolvente complexa, ir& eliminar o ruido associado ao erro de
quantizagdo. Tendo em conta que o quantizador ndo introduz ruido no sistema, é neces-
sario verificar o impacto do uso de amplificadores a operar na zona de saturacdo ou pro-
ximo desta. Como tal, no capitulo seguinte, serdo analisados dois cenarios. Inicialmente,
sera abordado o cenério ideal onde se ira utilizar uma amplificacéo linear, fazendo pos-
teriormente a comparagédo do transmissor proposto quando se utilizam amplificadores a
operar na zona de saturacdo ou préximo desta.
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4  Aplicacao da técnica

Apesar do método de amplificacdo descrito, ndo apresentar erros no processo de
quantizacao, visto que o simbolo quantizado ird apresentar o mesmo valor que o proprio
simbolo a ser quantizado, é necessario avaliar o impacto dos amplificadores nos sinais
resultantes do processo de quantizacdo, bem como no sinal que resulta da combinagéo
das diversas componentes amplificadas.

Para esse efeito, neste capitulo, serdo considerados e analisados dois cenérios. A aplica-
cao da técnica num cenario ideal, isto €, recorrendo a amplificadores lineares e um se-
gundo cenério onde se utiliza amplificadores a operar na zona ndo linear.

Na seccdo 4.1 sera considerado um cenario ideal, onde se ira realizar uma analise com-
parativa entre 0s espectros e a evolucdo da BER entre o sinal quantizado, recorrendo a
moduladores QPSK e OQPSK e com sinal original, sendo utilizado um SSPA (Solid State
Power Amplifier) para efeitos de comparacdo. Na sec¢do 4.2 € adoptado um SSPA em
cada ramo do esquema de transmissdo proposto a operar proximo da zona de saturacao.
Desta forma, é possivel visualizar o impacto dos efeitos ndo lineares do SSPA na trans-
missao. Por fim, na sec¢éo 4.3 serdo analisados os espectros e evolucdo da BER com do
transmissor proposto quando é utilizada a comutacdo dindmica dos ramos de amplifica-

~

céo.

49



4.1 Aplicacéo da técnica em cenario ideal

Para a aplicacdo da técnica em cenario ideal, considera-se que ndo sdo introduzidos
efeitos ndo lineares por parte do amplificador.

Neste capitulo, consideram-se que 0s simbolos a transmitir pertencem a uma constelacao
do tipo M-QAM, com M = {16; 64;256}.

Para proceder a simulacdo do esquema proposto, € modulado um sinal SC-FDE que ir4
transmitir 1000 simbolos em que cada simbolo € transmitido num dado instante de tempo.

Serdo apresentados resultados referentes aos espectros obtidos para os diferentes sinais
em estudo e a evolucdo da BER.

Relativamente aos espectros, sera considerado um impulso rectangular para se obter o
espectro do sinal original. Para o sinal quantizado, serdo utilizados moduladores QPSK e
OQPSK, sendo que os impulsos de suporte serdo o impulso rectangular e a arcada de
coesno definida no capitulo anterior. Os espectros apresentados, correspondem ao valor
médio obtido apos a transmissdo dos 1000 simbolos.

Para o calculo da BER, o sinal obtido pelo processo de quantizacdo, sera enviado utili-
zando canal AWGN (Additive White Gaussian Noise) sendo que o receptor utilizado,
apresenta sincronismo temporal e de fase perfeitos. De notar ainda que se consi-
dera uma estimacao de canal perfeita e os resultados apresentados relativos a BER,
correspondem a simulagdes de Monte-Carlo em Matlab.

Tendo em conta a banda Gtil de cada sinal, € apresentado o erro quadratico médio
como métrica de comparacao entre os sinais em estudo.

Relativamente a envolvente do sinal original, sdo obtidos os espectros que podem ser
visualizados na figura 4.1 e que serdo usados como referéncia em comparagdes futuras.
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Media do espectro do sinal ndo quantizado
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frequenclaTst

Figura 4.1 - Espectro das envolventes ndo quantizadas

Tendo como referéncia 0s espectros correspondentes a envolvente ndo quantizada, é ne-
cessario verificar se o processo de quantizacdo ird introduzir espalhamento espectral.
Como tal, € necessario visualizar primeiro o espectro associado a cada componente criada
no esquema proposto, bem como o espectro resultante da soma das componentes. Na
figura 4.2 poder&o ser visualizados os espectros das diferentes componentes associadas
ao processo de quantizacao quando sao utilizados moduladores QPSK.

51



Media do espectro das componentes QPSK
35
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Figura 4.2 - Espectros das diferentes componentes associadas ao processo de quantizagéo recor-
rendo a moduladores QPSK

dB

Na figura 4.2 estdo representados 0s espectros das componentes associadas ao processo
de quantizacdo para uma constelacdo 256QAM.

Depois de obtidos os espectros de todas as componentes associadas ao processo de quan-
tizacdo, € necessario visualizar qual o impacto do processo de quantizacdo no espectro
resultante do somatdrio de todas as componentes associadas.
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Espectro medio do sinal quantizado com componentes QPSK
35
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Figura 4.3 - Espectro da soma das componentes associadas ao processo de quantizacéo recorrendo
a moduladores QPSK

Comparando com os espectros obtidos na figura 4.3, é possivel constatar que ndo existe
espalhamento nem distorcao espectral associado ao esquema proposto em condi¢des ide-
ais.

E agora necessario analisar os espectros das componentes quando s&o utilizados modula-
dores OQPSK.
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Media dos espectros das componentes OQPSK
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Figura 4.4 - Espectros das diferentes componentes associadas ao processo de quantizagéo recor-
rendo a moduladores OQPSK

Da figura 4.4, é possivel concluir que ao serem utilizados moduladores OQPSK,
obtém-se um espectro mais compacto, quando comparado com os espectros das compo-
nentes moduladas com QPSK, (ver figura 4.2) e em cenério ideal ndo ha qualquer espa-
Ihamento espectral.

Posto isto, € necessario visualizar o impacto do processo de quantizacdo no espectro do
sinal que resulta do somatorio das componentes obtidas com moduladores OQPSK.
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Espectra medio do sinal quantizado com OQPSK
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Figura 4.5 - Espectro da soma das componentes associadas ao processo de quantizacdo com modu-
ladores OQPSK

Da andlise dos resultados obtidos, conclui-se que o processo de quantizacdo nao
provoca espalhamento espectral. De notar que ao serem utilizados moduladores QPSK, o
espectro que resulta do somatério das componentes obtidas, apresenta comportamento
semelhante a um sinal ndo quantizado, confirmando assim que o0 esquema proposto, ndo
introduz erros no processo de quantizacdo da envolvente. Por outro lado, quando se re-
corre a moduladores OQPSK, apesar de se obter distorcdo espectral, é possivel obter um
espectro mais compacto.

Para uma melhor anélise dos espectros obtidos, na tabela 1, sdo apresentados os
valores do erro quadratico médio entre o sinal quantizado e o sinal original.

Tabela 1 - Erro Quadratico Médio entre o sinal quantizado com moduladores QPSK e o si-

nal original
16QAM 64QAM 256QAM
3.0818 x 10733 2.4652 x 10732 1.2362 x 10733

Dado que erro de guantizacdo apresentado na tabela 1, este pode ser desprezado,
como tal, é expectavel que para o cenério ideal, a BER dos esquemas resultantes apresente
a mesma evolugéo que a BER dos sinais ndo quantizados, isto quer para 0 caso em que
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sdo usados moduladores QPSK quer para o caso em que sdo empregues moduladores
OQPSK. Na figura 4.6 e na figura 4.7, estdo representadas a evolucdo da BER em caso
ideal.

Cenario ideal com moduladores QPSK
T T =
| I I --—-- 16QAM Depois da quantizacio H
—+— 16QAM Antes da quantizacdo [
64QAM Depois da quantizagdo []
B4QAM Antes da quantizagdo ||
w0 - 256QAM Depois da quantizacdo |
E —+— 256QAM Antes da quantizacdo H

2 4 3 8 10 12 14 16 18 20
E,/N,(4B)

]
)

Figura 4.6 - Evolucéo da BER para as constelagdes 16/64/256QAM usando moduladores QPSK no
processo de quantizagéo

0 Cenario ideal
e \

I T =]
---#-- 16QAM Depois da quantizacdo [
—+— 16QAM Antes da quantizagdo [
—+— B4QAM Antes da quantizacdo  []
64QAM Depois da quantizacdo ||

10 - —+— 256QAM Antes da quantizagdo |
E 256QAM Depois da quantizacdo E

y

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
E,/Ny(dB)

)
X

Figura 4.7 - Evolucéo da BER para as constelac¢6es 16/64/256QAM usando moduladores OQPSK
no processo de quantizacéo
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Tal como esperado, 0 esquema proposto ndo provoca degradagdo no desempenho do. No
entanto, é necessario verificar o impacto que os amplificadores a operar na zona nao linear
terdo na evolucdo da BER.

4.2 Aplicacéo da técnica recorrendo a amplificadores satura-
dos

Um SSPA a operar na zona de saturacdo ira introduzir efeitos nao lineares tanto na
amplificagéo do sinal, sendo que a relagdo existente entre o sinal de entrada e o sinal de
saida é dada por:

Sin (4.2)

Sout =
2P
| (sl
SatLvl

em que P é um fator que controla a transi¢do entre a zona linear e a zona de saturagdo.
Quanto maior for este factor, menores serdo os efeitos ndo lineares introduzidos pelo
SSPA. s;,, corresponde ao sinal a amplificar e sat;,,; ao nivel de saturacdo do amplifica-
dor. Relativamente a amplificacdo da envolvente ndo quantizada, considera-se que 0 seu
amplificador ira ter um nivel de saturagdo dado por:

satpy = max(lsml), (4-2)

em que sat;,,; corresponde ao valor da envolvente ndo quantizada. Por outro lado, cada
amplificador presente no esquema de quantizacdo, serd dimensionado de acordo com a
sua componente g; associada. Desta forma, existe uma relacéo entre os ramos de ampli-
ficacdo e o nivel de saturacdo num dado ramo dada por:

saty, = |lg; +7 gil, (4.4)
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comi={1,2,...,Np}.

Os resultados apresentados neste capitulo, foram obtidos dentro das mesmas condic¢des
utilizadas para o cenario ideal, no entanto, os amplificadores utilizados terdo a caracteris-
tica da equacdo 4.1 e o factor P ird variar segundo P = {1;2;5}.

Depois de obtidos os graficos dos espectros dos sinais em estudo, sdo apresentadas duas
tabelas contendo o erro quadratico medio entre os sinais amplificados e 0s sinais em ce-
nario ideal.

Depois de realizada a amplificacdo, é necessario visualizar o impacto dos efeitos ndo
lineares introduzidos pelo SSPA. Na figura 4.8 a figura 4.10, podem ser visualizados 0s
espectros dos sinais ndo quantizados e amplificados pelo SSPA com P = {1; 2; 5}.

Media do espectro do sinal 16QAM néo quantizado amplificado
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1 0
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Figura 4.8 - Espectros dos sinais ndo quantizados de um sinal 16QAM para os diferentes valores de
P
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Media do espectro do sinal 64QAM ndo quantizado amplificado
35
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Figura 4.9 - Espectros dos sinais ndo quantizados de um sinal 64QAM para os diferentes valores de
P

Media do espectro do sinal 256QAM ndo quantizado amplificado
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Figura 4.10 - Espectros dos sinais ndo quantizados de um sinal 256QAM para os diferentes valores
deP

Tendo sidos obtidos os graficos relativamente as constelages das envolventes ndo quan-
tizadas, é necessario comparar com os resultados obtidos pelo processo de quantizacao.
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Da figura 4.11 a figura 4.13, podem ser visualizados os espectros obtidos apds o processo
de quantizacao, recorrendo a moduladores QPSK.

Espectro medio do sinal 16QAM quantizado com componentes QPSK amplificadas
T T T
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Figura 4.11 - Espectros dos sinais quantizados de um sinal 16QAM para os diferentes valores de P,
utilizando moduladores QPSK

Espectro medio do sinal 64QAM quantizado com componentes QPSK amplificadas
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——p=2
——P=5

3 2 -1 0 1 2 3
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Figura 4.12 - Espectros dos sinais quantizados de um sinal 64QAM para os diferentes valores de P,
utilizando moduladores QPSK
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Espectro medio do sinal 256QAM quantizado com componentes QPSK amplificadas
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Figura 4.13 - Espectros dos sinais quantizados de um sinal 256 QAM para os diferentes valores de
P, utilizando moduladores QPSK

Para uma melhor compreensdo dos efeitos ndo lineares introduzidos pelos amplificadores
e 0 impacto do parametro P, na tabela 2 é apresentado o erro quadratico médio em funcéo
de P, face ao sinal quantizado em cenario ideal.

Tabela 2 - Erro quadratico médio entre os sinais quantizados amplificados e 0s sinais quan-
tizados em cenario ideal

16QAM 64QAM 256QAM
P=1 2.4391 2.4391 2.4391
P=2 0.6173 0.6173 0.6173
P=5 0.099 0.099 0.099
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Como se pode verificar pelos graficos apresentados, as diferencas obtidas a nivel espec-
tral entre o sinal quantizado e o sinal original devem-se apenas aos efeitos nao lineares
introduzidos pelo SSPA. Convém salientar ainda que depois de amplificadas as compo-
nentes associadas ao processo de quantizacgdo, ndo houve espalhamento no espectro de-
pois de serem somadas todas as componentes.

Na tabela 2, sdo apresentandos os valores do erro quadratico médio entre o sinal quanti-
zado amplificado e o sinal em cenério ideal.

A tabela 2, mostra que ruido introduzido pelos amplificadores, serd igual para cada cons-
telacdo em estudo, sendo o ruido minimizado através do valor de P.

Relativamente as componentes criadas recorrendo a moduladores OQPSK, o0s espectros
obtidos apos a amplificacdo podem ser visualizados nas figuras 14 a figura 16.
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Espectro medio do sinal 16QAM gquantizado com componentes OQPSK amplificadas
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Figura 4.14 - Espectros dos sinais quantizados de um sinal 16QAM para os diferentes valores de P,
utilizando moduladores OQPSK

Espectro medio do sinal 64QAM quantizado com componentes OQPSK amplificadas
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Figura 4.15 - Espectros dos sinais quantizados de um sinal 64QAM para os diferentes valores de P,
utilizando moduladores OQPSK
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Espectro medio do sinal 256QAM quantizado com componentes OQPSK amplificadas

Figura 4.16 - Espectros dos sinais quantizados de um sinal 256 QAM para os diferentes valores de
P, utilizando moduladores OQPSK

Dos espectros obtidos das figuras 4.13 a 4.16, fica demonstrado que o0 processo de quan-
tizacdo ndo ira causar espalhamento espectral, quando se amplifica as componentes quan-
tizadas com moduladores OQPSK. Além da distorcéo espectral inicial observada no sinal
quantizado com moduladores OQPSK, o amplificador ira distorcer este espectro.

Na tabela 3, é também apresentado o erro quadratico médio entre o sinal quantizado,
recorrendo a moduladores OQPSK antes e depois da amplificacao.

Tabela 3 - Erro quadratico médio entre o sinal quantizado com moduladores OQPSK antes
e depois da quantizagdo

16QAM 64QAM 256QAM
P=1 5.0465 5.0465 5.0465
P=2 1.1841 1.1841 1.1841
P=5 0.1346 0.1346 0.1346

Pela tabela 3, é possivel constatar que o ruido introduzido, é inversamente proporcional
ao factor P.
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Posto isto, é necessario verificar o desempenho do sistema quando se alia 0 processo de
quantizacao ao uso de amplificadores a operar na zona de saturacao.

Da figura 4.17 a figura 4.18, é possivel visualizar e comparar a evolucao da BER de um
sinal ndo quantizado com um sinal quantizado em fungao dos diferentes amplificadores
aplicados ao esquema proposto, quando sdo utilizados moduladores QPSK.

Utilizagdo de amplificadores saturados num sinal 16QAM

10 T T 5

! ! ! ---#-- Depois da quantizagéo com P=1 |

—+— Antes da quantizacdo com P=1 [|
Depois da quantizacdo com P=2 []
Antes da quantizagdo com P=2 ||
Depois da quantizagdo com P=5 ||

—+— Antes da quantizagéo com P=5 [

=
=
n
=

Figura 4.17 Evolugdo da BER para os diferentes amplificadores utilizados no processamento de um
sinal 16QAM com moduladores QPSK
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5 Utilizacdo de amplificadores saturados num sinal 64QAM
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Figura 4.18 - Evolugédo da BER para os diferentes amplificadores utilizados no processamento de
um sinal 64QAM com moduladores QPSK

5 Utilizacdo de amplificadores saturados num sinal 256QAM
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Figura 4.19 - Evolugédo da BER para os diferentes amplificadores utilizados no processamento de
um sinal 256 QAM com moduladores QPSK

Das figuras 4.17 a figura 4.19, é possivel verificar que a utilizacdo de amplificadores a
operar na zona de saturacdo ou proximo desta, ird introduzir distor¢do, levando a uma
maior probabilidade de erro, quando comparado com o caso ideal. No entanto, quando
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comparado a BER do sinal ndo quantizado com o sinal quantizado, verifica-se uma de-
gradacdo da BER em todos os casos entre 1dB a 2dB, sendo a degradacdo maior quando
P = 1. Apesar de haver degradacdo da BER, o transmissor proposto permite maximizar
a eficiéncia energética, havendo um trade-off entre a degradacéo inerente ao processo de
quantizacao e a optimizacao da eficiéncia energética.

Da figura 4.20 a figura 4.22, é possivel visualizar a evolucdo da BER, quando se utilizam
moduladores OQPSK.
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BER

Utilizacdo de amplificadores saturades num sinal 16QAM

BER
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Figura 4.20 - Evolugdo da BER para os diferentes amplificadores utilizados no processamento de
um sinal 16QAM com moduladores OQPSK

Utilizacdio de amplificadores saturados num sinal 64QAM
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Figura 4.21 - Evolugéo da BER para os diferentes amplificadores utilizados no processamento de
um sinal 64QAM com moduladores OQPSK
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. Utilizagdo de amplificadores saturados de um sinal 256QAM
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Figura 4.22 - Evolugdo da BER para os diferentes amplificadores utilizados no processamento de
um sinal 256 QAM com moduladores OQPSK

Dos gréaficos obtidos da figura 4.20 a figura 4.22, é possivel constatar que a degradacgéo
da BER face ao caso ideal, é similar para ambos os timos de moduladores.

Pelos gréficos obtidos, apesar de existir uma pequena degradacao no desempenho do sis-
tema, este impacto é compensado pelo aumento da eficiéncia energética.

4.3 Aplicacéo da técnica com amplificadores comutados

No caso da aplicacdo com comutacdo de amplificadores, sera inicialmente abor-
dado o caso ideal e por fim seréa feita a analise de resultados do esquema de quantizagdo
com o uso do mesmo SSPA descrito na secgédo anterior.

Para este esquema, os simbolos da constelagdo a quantizar serdo mapeados em areas de
amplificacdo. Durante o processo de quantizagdo, os ramos de amplificacdo iréo li-
gar/desligar de forma dindmica de modo a quantizar o simbolo pretendido. De notar que
para este esquema sera apenas considerado o uso de moduladores QPSK.

Ao desligar os amplificadores de forma dindmica, o espectro resultante sera inferior ao
espectro obtido pelo esquema de quantizagdo apresentado anteriormente. Como tal, para
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verificar se a comutacdo de amplificadores causa distorcéo e/ou espalhamento espectral,
foi necessario considerar novas condicGes de simulacao para se obter 0s espectros.

Sabendo que os simbolos 3 + 3j e 7 + 7], pertencem respectivamente a uma constelagdo
16QAM e 64QAM, ndo € necessario recorrer a0 somatorio das quatro componentes de
quantizacao para formar estes simbolos, quando se estd a quantizar um sinal 256 QAM.
Como tal, as componentes que ndo sdo necessarias a quantizacdo do simbolo serdo desli-
gadas, de modo a maximizar a eficiéncia energética. Posto isto, na figura 4.23, esta re-
presentado o espectro obtido pelo processo de quantizacdo de um sinal 256QAM que ira
transmitir os simbolos 3 + 3j e 7 + 7j, sendo que o0 espectro resultante do somatorio das
componentes envolvidas no processo de quantizacdo sera equivalente ao espectro de um
sinal 16QAM e 64QAM quantizados.

Relativamente a evolucdo da BER, sdo utilizadas as mesmas condic¢des de simulacéo da
seccao anterior em que sdo transmitidos 1000 simbolos. Considera-se um sinal SC-FDE
que sera transmitido num canal AWGN. O receptor apresenta, ndo sé, sincronismo tem-
poral e de fase perfeito, como também realiza a estimac&o perfeita do canal. Por fim, s&o
realizadas simulagdes Monte-Carlo em Matlab

Na figura 4.23, podem ser visualizados os espectros obtidos em dois dos casos onde pode
ocorrer a comutacao de amplificadores.

Espectro da soma das componentes comutadas
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Figura 4.23 — Espectro do simbolo 3+3j e 7+7j onde pode ocorrer a comutacao de amplificadores
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Espectro da soma das componentes comutadas amplificadas para o simbolo 3+3j
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Figura 4.24 — Espectro resultante da modulagdo do simbolo 3+3j no esquema com amplifica¢éo co-
mutada

Espectro da soma das componentes comutadas amplificadas para o simbolo 7+7j
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Figura 4.25 - Espectro resultante da modulagéo do simbolo 7+7j no esquema com amplificacao co-
mutada

Estando os simbolos 3+3j e 7+7j associados a constelagdes 16QAM e 64QAM, respecti-
vamente, pelas figuras 4.25 e 4.26, é possivel verificar que os espectros obtidos apresen-
tam comportamento similar aos espectros do sinal ndo quantizado quando séo utilizadas
as constelacdes 16QAM e 64QAM. Sendo possivel concluir que toda a distor¢éo espectral
introduzida esté associada aos efeitos ndo lineares do SSPA a operar na zona de saturagao.
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E entdo necessario visualizar a BER de ambos o0s esquemas de transmissdo para verificar
0 impacto causado no desempenho do sistema pela comutacdo de amplificadores.

Cendrio ideal
I I I
---#-- 16QAM Depois da quantizacdo
—+— 16QAM Antes da quantizacdo
64QAM Depois da quantizacdo
64QAM Antes da quantizacdo
256QAM Depois da quantizacdo
—+— 256QAM Antes da quantizacdo

| 2
0 2 4 5 8 10 12 14 16 18
E,/Ny(dB)

(S
=

Figura 4.26 — Evolucéo da BER para as constelacdes 16/64/256QAM usando ramos de amplificagéo
comutados

Pela analise da figura 4.26, a evolucdo da BER em cenario ideal ndo apresenta qualquer
degradacdo no desempenho do sistema quando utilizado o processo de quantizacao pro-
posto. Indo assim, de encontro aos resultados obtidos na seccdo anterior. Como tal, é
necessario visualizar o efeito dos amplificadores a operar na zona de saturacao.
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Utilizagdo de amplificadores saturados num sinal 16QAM
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Figura 4.27 - Evolugdo da BER para os diferentes amplificadores utilizados no processamento de
um sinal 16QAM com ramos de amplificacdo comutados

. Utilizagdo de amplificadores saturados num sinal 64QAM
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Figura 4.28 - Evolugdo da BER para os diferentes amplificadores utilizados no processamento de
um sinal 64QAM com ramos de amplificacdo comutados
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Utilizagdo de amplificadores saturados num sinal 256QAM
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Figura 4.29 - Evolugéo da BER para os diferentes amplificadores utilizados no processamento de
um sinal 256QAM com ramos de amplifica¢cdo comutados

Da figura 4.28 a figura 4.29, é possivel visualizar a evolugdo da BER para as diferentes
constelacGes em estudo quando se varia o factor P. Como se pode verificar, existe uma
degradacdo da BER quando séao utilizados amplificadores a operar na zona de saturacéo.
Degradacdo de cerca 2dB para se manter uma probabilidade de erro de 1073 quando P =
1, sendo esta degradacdo comum as trés constelacdes em estudo. Por outro lado, ao au-
mentar o factor P para 5, é possivel observar uma degradacéo na BER inferior a 1dB para
se manter uma probabilidade de erro de 10~3. De notar ainda que ao colocar a comutacgéo
entre os ramos de amplificagcdo no transmissor proposto, existe uma melhoria no desem-
penho do sistema quando comparado ao uso de moduladores QPSK e OQPSK.
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5 Conclusoes e trabalho futuro

5.1 Conclusodes

Para garantir ritmos de transmissao elevados, é necessario garantir uma elevada
eficiéncia espectral que pode ser conseguida utilizando sinais SC recorrendo a modula-
¢cdes M-QAM. No entanto, para modula¢bes com M > 16, 0s sinais irdo apresentar ele-
vada PAPR, levando a que os amplificadores sejam sobredimensionados de acordo com
a gama dinamica do sinal. Por conseguinte, além de se garantir uma elevada eficiéncia
espectral, € também necessario maximizar a eficiéncia energética do transmissor. Neste
contexto, foram abordadas ao longo do capitulo dois, inimeras técnicas que permitem
dividir um sinal com elevadas flutuac6es de envolvente, numa soma de sinais com envol-
vente constante. Desta forma, é possivel, recorrer ao uso de amplificadores a operar na
zona de saturacdo ao proximo desta, minimizando os efeitos ndo lineares introduzidos
pelo amplificador e maximizando a eficiéncia energética.

No capitulo trés, foi apresentado um novo método de amplificagdo de um sinal
SC que permite amplificar um sinal com uma elevada PAPR recorrendo a quantizacao
das amostras da envolvente do sinal. Desta forma, o sinal a quantizar, sera decomposto
num somatadrio de componentes com envolvente constante. Visto que no transmissor pro-
posto, o erro de quantizagéo é nulo, além de se evitar espalhamento espectral, toda a dis-
torcédo associada ao esquema de transmissao é causada pela utilizacdo de amplificadores
a operar na zona de saturacgéo.

No capitulo quatro, foi demonstrada a inexisténcia de espalhamento espectral e de
ruido associado ao erro de quantizagéo. Verificou-se também que apesar de haver uma
degradacéo na BER de 1dB a 3dB, o desempenho do sistema néo é gravemente afectado,
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havendo um trade-off positivo visto que se maximiza a eficiéncia energética em cerca de
75% face ao caso sem amplificadores desligados. Ainda no capitulo quatro, ficou de-
monstrado que o0 esquema proposto permite comutar o estado dos amplificadores entre
ligado/desligado de forma dindmica, aumentando assim a eficiéncia energética.

5.2 Trabalho Futuro

Como trabalho futuro, em relacdo ao método apresentado, é necessario abordar os
seguintes aspectos:

- Estender as andlises feitas a outros tipos de amplificadores, verificando assim os
impactos ndo lineares introduzidos pelos mesmos no esquema proposto;

- Realizar uma analise detalhada do acréscimo da eficiéncia energética tendo em
conta outros factores, tais como o back off dos amplificadores usados em esquemas tra-
dicionais.
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