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Wstep

Q?PSK (ang. Quadrature-quadrature Phase Shift Keying) jest systemem modulacji
uzywanym w systemach radiowych, nieczuta na zaniki amplitudy pojawiajace sie wtasnie
najczesciej w systemach tego rodzaju.

O systemie Q?PSK mowi sie, ze jest efektywny widmowo, co w ogdlnym sensie
oznacza, uzycie mocy w celu zachowania pasma, kodowanie natomiast uzyte jest w celu
zachowania mocy poprzez wykorzystanie pasma. Im bardziej efektywne jest
wykorzystanie dostepnych sygnatéw do zwiekszenia przepustowosci transmisji, tym
wyzsza jest wydajno$¢ widmowa. To spostrzezenie doprowadzito do rozwoju nowej
cyfrowej modulacji nazwanej Q°PSK. Poniewaz sygnat nie moze by¢ jednocze$nie
okresowo i pasmowo ograniczony, przyjeto dwa podejscia w projektowaniu efektywnego
widmowego modelu transmisji informacji. Pierwsze podejscie polega na ograniczaniu
pasma (ang. bandlimiting), drugie na ograniczaniu czasu (ang. timelimiting).
W pierwszym przypadku, ksztatt $cisle ograniczanego pasma jest ostroznie dobierany dla
rodzaju danych pulsacyjnych, aby spetnié¢ kryterium Nyquista moéwigce o zapewnieniu
zerowej interferencji miedzysymbolowej. W drugim przypadku impulsy s o krétkich
okresach trwania za$ pasmo jest wzglednie zalezna od wywotanej sytuacji. Poczatkowy
rozwdj Q?PSK podazat drugim podejéciem, jednakze pierwsze podejscie okazato sie
przydatne w koncowym stadium.

Efektywnos$¢ wykorzystania pasma zalezy w pierwszym rzedzie od dwoch
czynnikdw: po pierwsze, od podstawowych odwzorowan falowych transmitowanych
impulséw danych, oraz po drugie, od wykorzystania wszystkich dostepnych przestrzeni
sygnatowych (wszystkich M dostepnych sygnatow modulowanych stworzonych poprzez
liniowg kombinacje N ortogonalnych funkcji bazowych). QPSK (ang. Quadrature Phase-
Shift Keying) wykorzystuje te wymiary bardziej efektywnie niz BPSK (ang. Binary Phase-
Shift Keying). Badania nad modulacjg w latach 1970-90 doprowadzity do zaproponowania
kilku modyfikacji QPSK. Miedzy innymi OQPSK (ang. Offset Qudrature Phase-Shift
Keying) oraz MSK (ang. Minimum Shift Keying) zyskaty popularnos¢ ze wzgledu na kilka
cech. Liczne odmiany QPSK oraz MSK sa w literaturze prezentowane, ale wiekszos$¢ z nich
tak samo jak zwykie QPSK zaktada dwuwymiarowg transmisje. W dalszej czesci
pokazemy zwiezty przeglad QPSK i MSK.

W naszym projekcie zaproponujemy system Q?PSK, ktdry wykorzystuje wszystkie
dostepne przestrzenie sygnatowe. Uzywa dwoch sygnatow modulujacych oraz dwoéch
nos$nych, ktére sg wzajemnie przesuniete w fazie, aby stworzy¢é dwa wymiary wiecej niz
sq dostepne w QPSK i MSK.



1 Przeglad modulacji QPSK i MSK

Zrozumienie modulacji Q°PSK (ang. Quadrature-quadrature Phase Shift Keying)
nie bedzie fatwe, jesli nie siegniemy do jej poprzednikéw: QPSK (ang. Quadrature Phase
Shift Keying) - Kluczowanie z Przesuwem Czterofazowym i MSK (ang. Minimal Shift
Keying) - Kluczowanie z Minimalnym Przesuwem Czterofazowym, z ktérymi Q°PSK ma
wiele wspodlnego.

1.1 Omoéwienie QPSK

W przypadku kluczowania z przesuwem z czterofazowym (QPSK) informacja
niesiona przez nadawany sygnat zawarta jest w fazie. W przypadku QPSK faza fali no$nej
przybiera jedng z czterech wartosci: #/4, 3z/4, 5x/4, 7x/4. Diagram blokowy na
rys. 1 pokazuje nam schemat modulacji QPSK. Wejsciowy binarny strumien danych a(t)

z bitowa szybkoscig 1/7 jest demultipleksowany na dwa strumienie a,(¢) i a,(t), ktére
nastepnie s mnozone przez nosne (sinus dla a,(¢) i cosinus dla a,(¢)). Po zsumowaniu
dajg one wyjsciowy sygnat QPSK - SQPSK ().
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Rys. 1 - Modulator QPSK.

Zapisujgc matematycznie mamy:

Sepsk (D) = —\/;_T a, (1) 005(27_27‘01‘ + %) + % a,(t) sin(27y‘ct + %) = "
1

—=cos(2.1 + §(1))

NS cos(27f,



gdzie:
> a,(t)ia,(t), przyjmuje wartos¢ +1 lub -1,

>  #(¢) zalezy od a,(t) i a,(t), i jest jednym z katéw: 0,490, -90, 180°.

W modulacji OQPSK (ang. Offset Quadrature Phase Shift Keying) — Przesuniety QPSK,
strumien bitéw a,(t) jest opdzniony o pewien okres T - rys.2. Opdznienie to ma za
zadanie redukcje nagtych zmian w fali nosnej [1].
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Rys. 2 - Przesuniecie w OQPSK.



1.2 Omowienie MSK

Przy detekcji sygnatu prostej modulacji czestotliwosciowej FSK (ang. Frequency
Shift Keying), informacja o fazie zawarta w sygnale odbieranym nie jest w petni
wykorzystana (zapewnia ona jedynie synchronizacje odbiornika z nadajnikiem). W
modulacji MSK (ang. Minimal Shift Keying) — Kluczowanie z Minimalnym Przesuwem
Czterofazowym, przy wiasciwym wykorzystaniu fazy w procesie detekcji, mozliwe jest
znaczne polepszenie wiasciwosci szumowych odbiornika.

Gtéwnym zatozeniem MSK jest to, ze roéznica czestotliwosci f, i f,
znormalizowana wzgledem szybkosci bitowej 1/7, (wspdtczynnik dewiacji) wynosi 1/2
[4].

Sygnat MSK moze by¢ zapisany jako:

S, (1) = %al ) cos(%) cos(2af 1)+ % a, (f) sin(%) sin(24/.1) =

(2)
%COS[Zﬂ(fC + %)t + ¢(t)}
gdzie:
> b(t)=-a,(t)a,(t), a #(t)=0 lub = odpowiednio dla a; = +1 lub -1.
.| BPF +
" (@) 2 ' >T<
+
cos(27f.t) (1) +
>T< > —> Swsk(t)
+
2T, | BPF
T ® > —’>T<
az(t)

Rys. 3 — Modulator MSK.



2 Analiza systemu Q*PSK
2.1 Opis modulacji

Q’PSK to jedna z najbardziej skutecznych metod modulacji. QPSK jest bardziej
wydajny pasmowo niz BPSK. Wzrastajagca wydajnos¢ pasmowa powoduje jednak
zwiekszong liczbg sygnatéw bazowych. Pamietamy, ze dla BPSK (ang. Binary Phase Shift
Keying) mielidmy jeden sygnat bazowy, QPSK wymagata juz dwdch. Modulacja Q?PSK
potrzebuje 4 sygnatdw bazowych. Jest to liczba rozwazana jako maksymalna osiggalna
wartosc.

Sygnatami modulujacymi dla Q*PSK sa:
V18
s, (1) = cos(ﬁ) cos27f . t, |t| <T

5, (1) = sin(%) cos2ft,  ||<T

5,(f) = cos(%) sin2afe, <7 (3)

/N
s,(¢) =sin(—)sin 27/ .t, H<T
1(0) (2T) . I

s;(=0  i=1234, [>T

Okresem sygnatu jest 27 . Sygnat powyzszy moze tez by¢ rozwazany jako ztozenie
dwoch nosnych cos27f .t i sin2zf.t zdwoma ksztattami pulsacyjnymi:

cos(%) |t| sT
pi(t)= (4)
0 |l| >T
oraz
sin(%) |t| <T
p.(t)= (5)
0 |l| >T

Obie nosne sg sygnatami ortogonalnymi ( niezerowe wektory x,y nazywamy
ortogonalnymi jezeli kat miedzi nimi réwna sie n/2), a takze funkcje ksztattu

pulsowego sg ortogonalne. Pomiedzy dwoma sygnatami w zbiorze {sl.(t)} jest wspdlny
czynnik bedacy ksztattem pulsowym badz nosna.



Mamy wiec zbiér z czterema réwnoenergetycznymi ortogonalnymi sygnatami pod
warunkiem, ze:

f. = %, n jest liczbg catkowitg (n>2) (6)

Warunek ten bierze sie sygnatdéw faktu przesuniecia wzgledem siebie sinusa i kosinusa o
powyzsza wielokrotnosé. Zbor tych sygnatéw nie jest jednak znormalizowany- ich energia

jest réozna od 1. Kazdy sygnat ma energie % w przedziale [-7,T]. Fakt, ze sygnaty sgq
ortogonalne powoduje, ze sg one niezmienne, gdy przesuniemy je o wielokrotnos¢ 2T.
Musimy dodaé, iz gdyby we wzorze (3) zdefiniowaé przedziaty [f|<c zamiast |f|<T

mieliby$Smy wtedy ortogonalnos$¢ dla kazdego przedziatu 2T zlokalizowanego wokot
t =2mT , gdzie m jest liczbg naturalng. Ortogonalnos¢ sugeruje nam schemat modulacji

pokazany na rys. 3. Sygnat bitowy {a, € (£1)}ze zrédta binarnego wysytajacego z
2

predkoscig binarng R, =? jest demultipleksowany na cztery strumienie {a,(t)}. Dtugos¢

kazdego z tych sygnatéw wynosi

T, =2T = 4T, 7)

czyli czterokrotny czas trwania bitu. Jesli predkos¢ znakowa jest stata, predkos¢ bitowa
dla Q°PSK jest 2 razy wieksza niz QPSK i MSK. Jest to gtdwny powdd, dla ktdérego
wydajnos¢ pasmowa moze by¢ podwojona.
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Rys. 4 - Modulator Q?PSK.



Zmodulowany sygnat to:

s(t) = a, (¢) cos(%) cos 2.1 + a, (1) sin(%) cos 2.t +

(8)
+a,(t)cos(—)sin 27f t + a, (¢)sin(—)sin 2xf .t
3(0) (2T) ot +a, () (ZT) .
<1
Przeksztatcamy go, korzystajac z zaleznosci:
cosa cos f+sinasin S = cos(a — ) (9.1)
cosa cos ff—sinasin f = cos(a + ) (9.2)
sin  cos  +cosasin f =sin(a + ) (9.3)
sina cos ff —cosasin f =sin(a — ) (9.4)
cos(180°+ ) = —cosa (9.5)
sin(180°+ a) = —sina (9.6)
T . .
s(t) =a,(t)cos(—=)cos2xf t + a,(t)sin(—)sin 27f .t +
2T 2T (10)

. ..
+a,(t)sin(—)cos2af t+a,(t)cos(—)sin 27f .t
, (1) (2T) f .t +as(?) (ZT) .

Rozwazmy pierwszg czes¢, rownania. Korzystajac z (9.1), (9.2) otrzymujemy 4
przypadki:

1) a,(t)=1, a,(t)=1
a,(6) cos(%) c0s 277 1 + a, (f) sin(%) $in 277 ¢ = cos(2af .t —%) = cos[27t(f. —ﬁ)]
2) a,(t) =1, a,(t)=-1

a,(1) cos(%) c0s27f.¢ + a, (1) sin(%) $in 277 ¢ = cos(2af t + %) = cos[27t(f. + %)]

3) a,()=-1, a,(t) =1
it /. S _ ﬁ __ L
a,(t) cos(ﬁ) cos2af t+a,(t) sm(ﬁ) sin27f .t = —cos(2nf t + 2T) cos[2z(f, + 4T)]
4) a,(t)=-1, a,(t)=-1

a,(1) cos(%) c0s27f.¢ + a, (1) sin(%) sin 27 1 = —cos(2af - %) = —cos[27t(f, — %)]



czyli ogdlnie:

—a (f)a ()

a,(t) cos(%) c0s27f .1 + a, () sin(%) sin27f 1 = cos[zyz( I+ Y+ 6., (r)}

gdzie: ¢, =0 lub 7 zalezne od tego, czy a,(t) =+1 lub -1

Przeprowadzajac analogiczne rozumowanie dla drugiej czesci réwnania, korzystajac z
(9.3) i (9.4) otrzymujemy ogdlny wzér na sygnat zmodulowany:

s(t) = a, (1) cos(%) cos27f.1 + a, (1) sin(%) C08 27f 1 +

ta,(0) cos(zﬂ)sin 24t +a, (t)sin(%) sin27f .1 = (11)
= cos[277(fc + bt ))t +d, (t)} + s1n{27r(f + byt ))t +d, (t)}
gdzie:
s =—a,(t)a, ()
¢, =0 lub 7 zalezne od tego, czy a,(t) =+1 lub -1
oraz

b,y = +a,(t)a; (1)
¢,; =0 lub 7 zalezne od tego, czy a,(t) =+1 lub -1

Na pierwszy rzut oka obie czesci sygnatu w (11) wygladajg jak 2 sygnaty MSK. Jednak
istnieje pewna rdznica pomiedzy nimi a MSK. W MSK sygnaty kanatéw synfazowego i
kwadraturowego sq przesuniete o okres T, co czyni faze ciggta na granicy symbolowej,
podczas gdy w Q?PSK takiego przesuniecia nie ma. Dlatego tez Q?PSK nie moze by¢
traktowane jako skfadajace sie z dwoch sygnatdow MSK, bardziej mozemy popatrzy¢ na
niego jak ztozenie dwodch sygnatdw FSK-BPSK, ktérych faza nie zawsze jest ciggta na
granicy symboli jak to ma miejsce w MSK. Poza tym mamy dwie odrebne czestotliwosci i
dwie niezalezne fazy w kazdym z dwoch skfadnikdédw. Catkowita liczba odrebnych
sygnatéw w Q?PSK to 16.

Sygnat ma niestatg obwiednie. Korzystajac z tozsamosci trygonometrycznej:

1+sina:2cosz(%—%) (12)

oraz biorac pod uwage, ze a, =1 mozemy prosto zapisac, ze:

s(f) = A(t)cos2af.t + O(t)) (13)
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gdzie 6(t) jest fazg nosnej, A(t)jest amplitudg nos$nej dang wzorem:
_ Ty
A(t)=[2+(a,a, +a3a4)sm?] (14)

Amplituda zmienia sie w czasie. Bez zadnych ograniczen w danych mozemy przyjac, ze
K=aa,+aya,=0, £2. Mozliwa wartos¢ zmiennej amplitudy w czasie symbolu

(T, =2T) pokazana jest na rys. 5. Amplituda moze osiggna¢ 0. Nie jest to wartosc

pozgdana dla aplikacji w nieliniowych kanatach. Gdy K =0, amplituda jest stata.

Schemat kodowania moze by¢ zaprojektowany takze, gdy K =0, tworzac statg
amplitude.

En = \E
Kirw = (2 + 2 smfnx]]']'j
K2x =(2-2 sm(nxjjn'j

2 T T I
1.5 o
KD
K1) 1 _
E2{x)
05 —
0 ' '
1] 0 1 1.5 2

X

Rys. 5 — Mozliwe amplitudy dla Q°PSK.
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by znalez¢ PSD (ang. Power Spectral Density) - Gesto$¢ Widma Mocy - sygnatu Q*PSK
zapisujemy (2) dla |t| <o jako:

s(t) =[x, (t)cos2af .t + y,(¢t)sin 27f .t] +[x, () cos 2nf .t + y, (¢)sin 27f ¢] (15)
gdzie:
xl(t)=kia1kpl(t—k7;) (16.1)
XZ(t):kiankPZ(t_kTS) (16.2)
%m=§&mﬂ—m> (16.3)
yﬂﬂ=gi@u50—kﬂ) (16.4)

Catkowita obwiednia dla sygnatu wynosi:

5() = x, (1) + X, () = 9, (D) = i, (0) (17)

Funkcja autokorelacji (korelacja jest miarq podobienstwa lub wzajemnej zaleznosci) wynosi:

*

R (D) =E{s(t)s(t-7)} =R, (1)+R_(1)+R, (1) + R, (r)=2R, (1) +2R_(r)  (18)

Poddajac R.(r) transformacie Furiera, otrzymujemy PSD dla Q?PSK, jako:

v (N =ZIR + P (19)

, gdzie P (f) i P,(f)sa transformatami Fouriera odpowiednio p,(¢), p,(t).

AT = cos2AT
P(F)= S HL 20.1
= e (20.1)
—j16T (T cos 2T
P = 20.2
wiec:
16T cos2afT

W;(f)=7(1+16f2T2)( )’ (21)

1-16£°T>

12



2
aarsicg = 2201+ ser” mﬂlw}

n 1 - 1682 cam?

2
MEK(H) = %{ cu:usz(h;ij J

a 166 T -1

OPSK(E) = 4 (sina(4-T-5)°

140 T T T
10 =

1k
01l

QQPSKID gy |
-3

MSE(D 1-1|:|_
—_ 11t +
QPEEL) 1_1|:|_5 |
110%
1107
110 %
e ! | |

LT
Rys. 6 PSD - Q°PSK

Z powyzszego rownania mozemy zaobserwowalé, ze cze$¢ rdéwnania w nawiasie
podniesiona do kwadratu jest taka sama jak dla MSK, z wyjatkiem 7, =2T . Dlatego tez

pierwsze zero wystepuje dla f=0.75/T =0.375/T,, ktére jest tylko potédwka MSK.

Powoduje to, ze wydajno$¢ widmowa Q?PSK jest dwa razy wieksza niz MSK tak dtugo jak
to dotyczy gtdwnego listka.

Rys. 6. pokazuje PSD sygnatu Q*PSK w poréwnaniu do OQPSK i MSK.

Rys. 7. jest czeécig pozapasmowa mocy sygnatu Q’PSK. Gtéwny listek PSD Q?PSK jest
blizej niz dla MSK, rezultatem jest wsp6tczynnik roll-off wewnetrzny - 2BT, = 0.8 - Q?PSK

jest szybsza niz MSK i QPSK/OQPSK.

Poza 2B7, =0.8 wspodtczynnik roll-off jest wolniejszy niz MSK i taki sam jak dla

QPSK/OQPSK, jednak na mniejszym poziomie. Powodem tego sq listki boczne wieksze dla
Q?PSK niz MSK. Q’PSK uzywa dwdéch réznych impulséw: jeden z nich p,(¢) posiada

ksztatt kosinusoidalny jak w MSK, drugi p,(¢f) sinusoidalny. Ksztatt p, (¢) jest
tagodniejszy niz p,(t), w sensie, ze p,(t) ma skok w ¢ =27 . Rezultatem jest to, ze dla
wysokich czestotliwosci, widmowy wspotczynnik roll-off powigazany z p,(f) jest

proporcjonalny do ', podczas gdy p,(t) do f*.

Poniewaz sygnaty Q°PSK sa liniowa kombinacjg czterech ortogonalnych sygnatéw
bazowych {si(t)}, optymalny demodulator jest przyktadem z czterema powigzaniami.
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Kazdy sygnat jest zdeterminowany przez dane {al,az,a3,a4}. Catkowita liczba sygnatow
wynosi M =2%=16 Blad systematyczny {Bj}lji1 moze zosta¢ wyeliminowany
w przypadku, gdy sygnaly sg jednakowo podobne i niosg te samg energie.

Jednakze nie jesteémy zainteresowani detekcjg wszystkich 16 sygnatéw. Naszym
zadaniem jest detekcja danych bitowych {al,az,a3,a4}, ktore sgq wchtoniete przez sygnat.

Poniewaz kazdy bit a, jest powigzany tylko z jedna z czterech ortogonalnych nosnych,

kazdy bit danych moze by¢ wykryty niezaleznie. Dlatego tez modulator moze by¢ tak
prosty jak pokazany na rysunku 7. Jest on bardzo podobny do wykrywania kanatu I- oraz
Q- w MSK. Prawdopodobienstwo btedu bitowego tego odbiornika jest tatwe do policzenia.
Dla kazdego kanatu i na rysunku 7. ze wzgledu na ortogonalnos¢, skorelowane wyjscie

spowodowane przez trzy sktadowe sygnatu inne niz a;s,(t)sq réwne zero. Tak dtugo jak

zajmujemy sie detekcjq a;s,(t), pozostate 3 sygnaty nie majg zadnych konsekwencji.

Prébka
t=(2k+1)T
Q2k+1)T ri a;
4.?_. ] RN g I
Q2k-1)T
si(t) Prébka
t=(2k+1)T
Q2k+1)T ry ax
.[ dt | ——/— ] —>
2k-1)T
s(t)
 Em— s,(t) Probka
t=(2k+1)T
Qk+1)T rs as
4’(%—' I dt —/—P —>
Qk-1)T J
s3(t) Prébka
t=(2k+1)T
Qk+1)T ra a4
4’(%—' I dt —/—P —>
Qk-1)T J
s4(t)

Rys. 7 - Schemat blokowy demodulatora Q?PSK.

Zatem detekcja staje sie jedynie detekcjq jedynie binarnego sygnatu a;, modulujgcego
nos$na si(t).

Ten problem detekcji jest identyczny dla kanatu I i kanalu Q MSK, dlatego
prawdopodobienstwo btedu w Q?PSK jest takie samo jak w przypadku MSK.

P, = Q( 25, ] (22)

Ny

Warto zaznaczy¢, ze prawdopodobienstwo btedu jest takie samo jak w powyzszym
wzorze, jesli symbole sg rozpoznane przez demodulator z rysunku 7. Zetem demodulator
pokazany na rysunku jest optymalny, jesli chodzi o detekcje bitow. Kazdy bit a; jest
zwigzany z jedng z czterech ortogonalnych nosnych. Takie zjawisko nie wystepuje w
przypadku modulacji QPSK ani MSK.
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Podczas gdy Q?PSK ma te same cechy jak w przypadku BPSK, QPSK i MSK
w kanale AWGN, dla ograniczonych pasm, zachowujg sie inaczej z powodu ich innych
widm. Kolejny rysunek jest porownaniem ich prawdopodobienstw btedow.

A A
S —
—

107 1073 1072

Prawdopodobienstwo btednego bitu P,(E)
107

10°°

13 15

Ew/No dB

Rys. 8 - Wykres poréwnawczy prawdopodobienstwa btedu w funkcji E,/Ng dla modulacji
MSK, QPSK oraz Q?PSK

Wynik oceny zaktada uzycie filtru Butterwortha szdéstego rzedu z 3-decybelowym
pasmem W réwnym 1,2/T. Wymagania stosunku Ep/N, dla Q*PSK sa zblizone do 1,6dB
wiecej niz w MSK dla prawdopodobiefistwa btedu P,=107. Stopa btedu oraz wydajnosé
szerokosci pasma dla MSK w tym przypadku jest Rymsiky=1/T i Rymsky/ W=0,83. Dla Q?PSK
te wartosci to Ryqaprsky=2/T i Rpqarsky/W=1,66 bit/s/Hz. Wynika z tego, ze Q?PSK
uzyskuje dwa razy wieksze pasmo niz MSK co kosztuje wzrost o 1,6 dB $redniej energii
bitu.
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- BPF +1/2cos2n(f-1/4T)t s1(t)
.| BPF
o Ll
<90 f2 -1/2cos2n(f+1/4T)t
|
smn| — ——
)
cos2nfit BPF -1/2cos2n(f-1/4T)t
.| BPF
f2 +1/2cos2n(fc+1/4T)t

as(t)

Rys. 9 - Schemat blokowy modulatora Q°PSK

Z oscylatora generowany jest podstawowy sygnat o czestotliwosci f. zwielokrotniany
przez sygnat zewnetrznego zegara o 1/8 szybkosci bitowej aby uzyska¢ faze
koherentnych sinusa i kosinusa o czestotliwosciach f;=f.-1/4T oraz f,=f.+1/4T. Nastepnie
sygnaly s separowane filtrami waskopasmowymi oraz fgczone 2z odpowiednimi
polaryzacjami aby uformowac sygnaty bazowe s;(t). Zaletg tego sposobu wytwarzania
sygnatow bazowych zamiast generowania niezaleznego jest fakt, ze koherencja sygnatow
oraz poziom dewiacji sq w duzej mierze niezalezne od jakichkolwiek niewielkich zmian
spowodowanych wielkoscia przychodzacych danych. Te sygnaly bazowe sg
zwielokrotniane przez demultipleksowane strumienie danych a nastepnie dodawane
w celu tworzenia sygnatu Q?PSK.

Niekoherentna detekcja jest niemozliwa. Do koherentnej albo taczonej detekcji filtrowej
potrzeba fazy nosnej oraz wartosci taktowania zegara. W odbiorniku MSK osigga sie je z
otrzymanego sygnatu a w naszej sytuacji potrzebujemy odkry¢ zestaw sygnatow
bazowych si(t) oraz sygnat zegara z Vs szybkosci bitowej. Te sygnaty mogg by¢
otrzymane z modulowanego sygnatu Q*PSK w wyniku nieliniowej operacji takiej jak
podnoszenie do kwadratu i odpowiedniej filtracji.
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2.2 Synchronizacja Q?PSK

Synchronizacja dla Q?PSK odbywa sie nastepujaco: jesli fazy sygnatéw przez urzadzenie
potegujgce stopnia drugiego to mamy:

1 . (m
s (t) =1+ E(ala2 +a,a, )sm[?j

+ %(Cﬁaz + a,d; )Sln(%j COS(47#;I)
+ COS(@H - 034 )Sln(47y(‘ct) (23)

+ cos(6’12 +0,, )cos(%) sin(47y’ct)

+ sin(é’12 +0,, )sin(?j sin(47yf6t)

- ()

Gdzie: 0,.(1)= tan_l[zzggj

Istnieje 5 sktadnikow w powyzszym wzorze noszacych czasowe informacje o nos$nej lub
symbolach. Spodziewana wartos¢ kazdego z tych sktadnikéw wynosi zero. Filtrowanie
oraz poOzniejsza nieliniowo$¢ sg potrzebne do odzyskania nosnej oraz taktowania
symboléw. Przez filtr dolnoprzepustowy oraz srodkowoprzepustowy podniesionego do
kwadratu sygnatu, otrzymamy dwa nastepujgce sygnaty:

X, (t) = %(ala2+a3a4 )sin(zj

T
x,(t)=cos(6,, — 0, )sin(47, )

(24)

Po podniesieniu ich do kwadratu i wziecie pod uwage warto$¢ oczekiwang otrzymamy:

(25)

Zatem érednio x7(¢) i x2(t) zawieraja linie widma w 1/T oraz 4f.. Mozemy wykorzystac te

prazki do uktadu z zamknietg petlg fazy oraz wykrycia podziatu czestotliwosci do
wykrycia taktowania symboléw oraz nos$nych jako:

alt)= Cos[gj (26)
x,(t)= cos(27/.1)
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LPF | xa(t)

PLL | fF=U/T] Xc1(t)
1/2T > —

O —am

A 4

pLL | f=4fc| Xc(t)
(4 i

BPF | Xa(t)

- 2
M of, Q)

\ 4
\ 4

Rys. 10 - Schemat synchronizacji dla koherentnej modulacji Q°PSK.

2.3 Modulacja Q?PSK ze stala obwiednia

Sygnat Q°PSK mozemy zapisa¢ jako:
S gepsk (t) = A(t)cos(2nf .t + (1)) (27)

Gdzie 6(t) jest faza nosnej a A(t) jest amplituda nosnej okreslonej jako:

A@t) = \/(2+(a1a2 +asa, )sin%) (28)

W przypadku zadnych ograniczeh obwiednia sygnatu Q?PSK nie jest stata - zmienia sie
w czasie. Zgodnie z zatozeniami stata obwiednia pozwala nam rozwazy¢ prosty blok
kodowania na wejéciu modulatora Q?PSK.

Stata obwiednia Q?PSK moze byé otrzymana poprzez prosty plan kodowania. Ze
wzoru K =a,a, +a,a, =0 Mozemy zobaczy¢, ze:

a, =——=2 (29)

Koder akceptuje szereg danych i co kazde trzy bity informacji {al,az,a3} na podstawie

powyzszego wzoru generuje cate stowo kodowe {al,az,a3,a4}. Szybkos$¢ bitowa kodu
wynosi 3. Stata obwiednia jest uzyskana kosztem powiekszenia wydajnosci pasma.

2 3
Wartosciowos$¢ transmisji informacji jest zredukowana z R, :? do R, :E, jednak jest

1
to ciagle 50% wiecej niz dla MSK (R, :E)'

Modulator statej obwiedni Q?PSK jest identyczny z Q’*PSK, z wyjatkiem, ze koder
musi by¢ dodany na wejscie, aby wykona¢ kodowanie na podstawie powyzszego wzoru.

Zgodnie z takim kodowaniem, liczba oddzielnych sygnatéw jest zredukowana z 16
do 8. Osiem kolejnych mozliwych stow kodowych {Cl. }?=1 sq nastepujace:
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C1:{+++—} CS:{———+}
C2:{++_+} CGZ{__+_}
C3:{+_++} C7:{_+__}
C4:{+___} C4:{_+++}
Gdzie znaki + i - reprezentujg +1 i -1. Nalezy zwrdci¢ uwage ze cztery stowa kodowe

C;,C,,C,,C sa jedynie negacjq pierwszych czterech C,,C,,C;,C,. Jest tak ustalone dla
o$miu biortogonalnych stéw kodowych z minimalng odlegtoscia Hamminga réwng 2. Ten
kod nie moze by¢ uzyty do korekcji btedéw, ale nadmiarowo$¢ moze by¢ uzyta jako
dowdd wystgpienia btedu.

S A
2 pu—
W
Yy
R TFM
2
;8; Q?PSK z nieoptymalnym demodulatorem
c o
3 &-
0 MSK
o
=
R
7 o — Q?PSK z optymalnym demodulatorem
i
S
©
o
Q
(@]
© n
2 o
{E i
o
= | | | | g
5 7 9 11 13 15
E./No dB

Rys. 11 - Bitowe prawdopodobienstwo btedu jako funkcja E,/N, dB.

Minimalna odlegto$¢ na diagramie konstelacji dla nizakodowanego sygnatu Q?PSK,
biorgc pod uwage fakt jednego réznigcego sie bitu w czterech stowach, podniesiona do
kwadratu jest réwna:

5,00+ 5,(0) di =4 s2(e)ar = 4, (30)

Minimalna odlegto$¢ euklidesowa dla zakodowanego Q°PSK jest réwna dwdm bitom,
powiedzmy a; i a; , wtedy kwadrat minimalnej odlegtosci na diagramie konstelacji
WYynosi:
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[ 5.0 +5.00 + 6,005, e =8[" 52 )dr = 6, (31)

T 3
Gdzie J._Tsiz(t)dtzzEb, odkad czterobitowe stowo kodowe reprezentuje trzy bity

informacyjne. Kodowany Q?PSK posiada minimalng odlegto$¢ na diagramie konstelacji

/1.5 =1.22 razy wieksza, niz niekodowane Q°PSK. Dzieki temu przy wykorzystaniu

optymalnego demodulatora kodowanie takie dostarcza zysk na poziomie 1.76 dB. Jak
zostalo wspomniane w poprzednich rozdziatach niekodowane Q?PSK zapewniajace
wydajnos¢ pasmowg na poziomie 1.66 bit/s/Hz przy prawdopodobienstwie btedu

P, =10~ wymaga E,/N,=11.2dB. Tak wiec ten schemat kodowania oparty na
optymalnym dekodowaniu powinien wymagac tylko E, /N, =9.44 dB. Niestety wydajnos¢
pasmowa zostata zredukowana przez wspodtczynnik 3/4.

Wszystkie powyzsze rozwazania opieraly sie na zatozeniu optymalnego
demodulatora w odbiorniku. Jednakze, z implementacyjnego punktu widzenia,
nieoptymalny demodulator oparty na ,twardej” decyzji moze by¢ interesujacy ze wzgledu

na jego prostote budowy. Rysunek 12 przedstawia nieoptymalny modulator dla
kodowanego Q?PSK, ktéry jest zasadniczo podobny do rysunku 7 za wyjatkiem czesci

dekodujacej. Poniewaz impulsy skojarzone z s,(f) i s,(f) sa stosunkowo mniej
znieksztatcone w kanale o ograniczonym pasmie, poréwnujac do tych skojarzonych z
s,(¢) i s,(t). Tak wiec bity informacyjne a, i a, sa bezposrednio okreslone z wyjsc
korelatora 7, i r,, dlatego tez decyzja dotyczaca bitéw informacyjnych a, i a; moze byc¢
podjeta niezaleznie. Podczas gdy a, jest okreSlone przez a,, a,, v, i r,. W celu
prawidtlowego wyznaczenia a, musimy zatozy¢, ze decyzje demodulatora okreslajace a, i
a, byty poprawne. Nastepnie opierajac sie¢ na zmiennej losowej:
— al

V=r, » 7y (32)
3

Dekoder decyduje o a, jako +1 lub -1 zgodnie z tym czy V=0 lub V<0. Probujac okresli¢
prawdopodobienstwo btednej decyzji na a, przyjmijmy, ze p; i ps; oznaczajq
prawdopodobienstwo btednej decyzji przy wyznaczaniu a, i a,. Natomiast q jest
prawdopodobienstwem btednej decyzji na a, W przypadku poprawnej decyzji
okreslajacej V. Wtedy faktyczne prawdopodobienstwo btedu na a, jest dane wzorem:

p, =q+p (1-p)1l-2q) (33)

Rysunek 11 pokazuje wydajno$s¢ Q2PSK ze stalg obwiednia ~w kanale z
ograniczonym pasmem, gdzie filtr Butterwortha széstego rzedu z 3 dB pasmem réwnym
1.2/T jest wykorzystany zaréwno w nadajniku jak i odbiorniku. Zauwazono ze dla

Pb:IO’S, Q?PSK ze stalq obwiednia z nieoptymalnym demodulatorem wymaga
E,/N,=10.3dB podczas gdy MSK wymaga E,/N, =9.6dB. Tak wiec mamy do

czynienia z 50% wzrostem wydajnosci pasmowej w poréwnaniu do MSK kosztem wzrostu
Sredniej energii przypadajacej na jeden bit o 0.7 dB. Stopa btedéw optymalnego
demodulatora pokazana na rysunku nie zaktada ograniczonego pasma.
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Rys. 12 - Demodulator Q°PSK ze statq obwiednia.

2.4 Demodulacja i synchronizacja Q2PSK ze stala obwiednia

Implementacja koherentnego odbiornika dla kodowanego Q%PSK wymaga
informacji o fazie nosnej oraz taktowaniu wejsciowego strumienia bitdw w nadajniku.
Dlatego system synchronizacji dla niekodowanego Q?*PSK nie jest dtuzej przydatny dla

Q’PSK ze stata obwiednia. Zastepujac a, = —a,a, / a; w réwnaniu (23) otrzymujemy:

1 . 1 1 : 1
s =1+ E(alag_ +a,a, )s1n[27zz‘(2fs + 2TD + 5(ala3 -a,a, )s1n(27zz‘(2fc - HD (34)

Powyzsze wyrazenie mozemy podzieli¢ na dwa cztony, z ktérych jeden przenosi
informacje o fazie nos$nej, a drugi o zegarze. Wartos$¢ oczekiwana kazdego z tych cziondéw
wynosi zero. Aby odzyskaé potrzebne informacje z sygnatu s?(t) musimy poddaé go
najpierw filtrowaniu, a pdzniej operacji nieliniowej. Przez filtrowanie pasmowo-
przepustowe mozemy otrzymac:

1 . 1
x, ()= E(a1a3 +a,a, )31n(27zt(2fc + HD (35)

1 : 1
X, (1) = 5(a1a3 -a,a, )sm(27zt(2fc - 2TD (36)

Mozna pokaza¢ ze x(t) i x;(t), zawiera prazki widmowe przy 4f. + 1/T. Mozemy
wykorzysta¢ te prazki do uktadu petli z zamknietg fazg oraz przeprowadzi¢ podziat
czestotliwosci:
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1
x; () = cos(2m‘[2fc + 4TD (37)

x, (1) = cos£27n‘(2fc — 41TD (38)

Poprzez pozniejsze przepuszczenie tych sygnatdw przez filtr pasmowo przepustowy i
kolejne podzielenie czestotliwosci otrzymujemy pozadang nosng i sygnat zegarowy.

x,()= cos(?j (40)
x,(t) =cos2xf t (41)

Diagram blokowy tego schematu synchronizacji jest pokazany na rysunku 13.

| BPF ()| | PLL | +4 BPF| | +2
M 2f+1/2T [ Maf+1/T ™ 2t [ —>
Xc(t)
s(t)
—> ()
| BPF ()| | PLL | +4 BPF Xc1(t)
M 2f-1/2T [ M af-1T [ g T A

Rys. 13 - Schemat synchronizacji dla demodulacji koherentnej Q°PSKA ze stata
obwiednig.

2.5 Szybkosé Nyquista i Q*PSK

Jak zostato powiedziane we wstepie najlepszg osiggalng szybkoscia modulacji
bezpamieciowej jest predko$¢ Nyquista 2 symbol/s/Hz. W przypadku binarnej lub
dwupoziomowej komunikacji predkos¢ ta wynosi 2 bit/s/Hz. Szybkos¢ ta jest osiggalna
tylko przy uzyciu sinusoidalnych funkcji jako sygnaty nosne. Niestety realizacja takich
sygnatow jest trudna ze wzgledéw implementacyjnych. W praktyce problem ten jest
rozwigzywany poprzez wykorzystanie pasma szerszego, niz minimalne pasmo Nyquista
(potowa szybkosci symbolowej/bitowej). Niestety rozwigzanie takie obniza wydajnosé
pasmowag ponizej teoretycznych 2 symbol/s/Hz. Owszem istnieje kodowanie korelacyjne,
ktére rowniez pozwala na osiggniecie predkosci Nyquista zwane tez kodowaniem
dwubinarnym, ale wymaga ono 3 poziomowej detekcji w odbiorniku. To z kolei znacznie
komplikuje jego budowe oraz zmniejsza wydajnos$c¢ energetyczng.
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Rys. 14 - Pary transmitancji filtréw dla Q°PSK z zerowq interferencja fazowq i
miedzysymbolowg.

Omawiajac Q?PSKA w rozdziale 2.1 wykorzystaliSmy jako nosne sygnaly opisane
wzorami (4), (5). O ile realizacja tego uktadu w kanale z nieograniczonym pasmem nie
powoduje zadnych probleméw, o tyle w przypadku ograniczonego kanatu pojawiajg sie
interferencje miedzy-symbolowe. Na szczeécie podczas préb wyeliminowania
interferencji fazowych i miedzy-symbolowych zaproponowano i zbadano nowg klase
sygnatow nosnych. Wiele z nich po wprowadzeniu drobnych modyfikacji jest wygodnych
do implementacji, a jednoczesnie mozliwe jest dzieki nim osiggniecie predkosci Nyquista
stosujgc detekcje binarng. Rowniez nakfad energetyczny jest mniejszy niz dla kodowania
dwubinarnego. Dlatego do dalszego wzrostu wydajnoéci pasmowej Q?PSK, moga by¢
uzyte ksztatty sygnatow inne niz te w punkcie 2.1 naszej pracy. Niewiele filtrow pasma
podstawowego w nadajniku jest tak dobranych aby mogty osiggnac zerowg interferencje
miedzysymbolowg oraz zerowy wspotczynnik korelacji tak jak podane na rys. 14. Filtry
przedstawione na rysunku majga dwustronne pasmo 1/T, tak wiec mogg osiggnac
wydajnos¢ pasmowg Nyquista 2bit/s/Hz. Filtry dobrane (sparowane) na rys. 14(a) sg
parami transformaty Hilberta. Prostokatna odpowiedz czestotliwosciowa tej pary filtréw
jest trudna do realizacji. Z drugiej strony transformata Hilberta ma dodatkowy problem z
powodu okreslonej zawartosci statej. Para przedstawiona na rys. 14(b) nie ma problemu
z zawartoscig statej, ale nadal istnieje problem z ostrym obcieciem pasma na

krawedziach P,(f). Z realizacyjnego punktu widzenia para przedstawiona na rys. 14(c)
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jest szczegodlnie dogodna; jeden z tych filtrow P (f)ma ksztatt cosinusa a drugi P,(f)

jest witasnie ograniczonym pasmowo ukfadem rézniczkujacym. Zauwazamy, ze P,(f)

wcigz ma ostre odciecie zboczy przy f=+1/2T. Jednakze jesli filtr Butterwortha jest
wcielony z idealnym uktadem rdzniczkujacym, problem realizacyjny jest w duzym stopniu

zredukowany. Bitowa stopa btedéw zostala przeanalizowana dla P (f)=~/2T cosnfT i

P,(f)=jfB(f) gdzie B(f) jest dolno-przepustowym filtrem Butterwortha drugiego rzedu

z 3 dB pasmem W=0.5R,. Odpowiadajgca funkcja transmitancji tego filtru jest zadana
wzorem:

P, (s)= (42)

s
s5? +ﬁs+l

gdzie s jest zespolong czestotliwoscig (znormalizowana za pomocg 3 dB pasma). Wiasnie
ta funkcja transmitancji jest realizowana. Z tymi parami filtrow, nie tylko wydajnos¢
pasmowa jest podniesiona do 2bits/s/Hz, ale takze wydajnos¢ energetyczna jest
podniesiona z 11.2 dB do 10.8 dB dla bitowej stopy btedéw na poziomie 107.

3 Podsumowanie

Podsumowujac mozemy powiedzie¢, ze Q?PSK jest nowym wydajnym systemem
charakteryzujgcym sie nastepujacymi wiasnosciami:

e w przypadku zastosowania prostych sinusoidalnych i cosinusoidalnych
nosnych, potrzebuje dla P, =107 érednio 1.6dB wiecej E, /N, niz dla MSK.

Jednoczes$nie w zamian zyskujemy dwukrotnie wiekszg wydajnos¢ pasmowa.

e podstawowy schemat modulacji nie zapewnia statej obwiedni. Jednakze
prosty blok kodujacy moze rozwigza¢ ten problem niestety kosztem
wydajnosci pasmowej.

e istnieje optymalna klasa sygnatdéw nosnych dla Q?PSK, ktéra pozawala
osiggna¢ szybkos$¢ Nyquista 2 bits/s/Hz przy uzyciu detekcji binarnej w
ograniczonym pasmowo kanale.

e Q°PSK wydaje sie by¢ szczegdlnie odpowiednie dla mobilnych oraz statych
linkéw radiowych z problemami wielu $ciezek i zanikdéw.
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