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RESUMO

Este trabalho examina a utilização da técnica de espectro espalhado em comunicações via satélite. Comparações 
anteriormente feitas, supondo transmissão em canal linear, mostraram que os sistemas BPSK/FDMA têm eficiência de 
utilização espectral sempre superior àquela dos sistemas BPSK/SSMA. Esta comparação é aqui estendida para a situa 
ção em qiie a transmissão - se faz através de cánal não-linear. Os resultados são apresentados em função de curvas de 
eficiência em (bit/s)/Hz versus um parâmetro que só depende do sistema e, em particular, independe do ponto de ope 
ração do amplificador não-linear.

1. INTRODUÇÃO
A utilização de sistemas de espectro espalhado 

("spréad spectrum") em comunicações ficou muito tempo 
restrita a aplicações militares. Uma descrição bastan 
te completa da evolução hiétõrica dos sistemas deespec 
tro espalhado ao longo desses primeiros anos pode ser 
encontrada em [1]. Mais recentemente, técnicas de espa 
lhamento de espectro têm sido também contempladas para 
aplicações não militares. 0 exame dessa possibilidade 
foi motivado por diversos atributos dos sistemas de es 
pectro espalhado, que são extremamente desejáveis em 
várias situações. Entre estes atributos está, por exem 
pio, a capacidade de utilizar um esquema em múltiplo 
acesso por divisão de código (CDMA - "Code-Divisioh Mui. 
tiple Access")/ capaz de prescindir quase que integral 
mente do tipo de coordenação requerida em sistemas FDMA 
("Frequency-Division Multiple Access") ou TDMA ("Time- 
Division Multiple Access"). Os chamados sistemas SSMA 
("Spread-Spectrum Multiple Access") permitem ainda que 
a adição de novos usuários se faça com muito mais sim 
plicidade do que em sistemas que utilizam outras técni 
cas de acesso. Além disso, sistemas de espectro espa 
lhado podem, por suas próprias características: prote 
ger o sigilo dos dados; reduzir os efeitos de interfe 
rência de outros sistemas; atender com maior facilidade 
restrições regulamentares quanto ao valor máximo de po 
tência por unidade de faixa que pode ser emitida por 
um transmissor qualquer; operar adequadamente em canais 
sujeitos a efeitos de multi-percurso. Maiores detalhes 
sobre estes e outros atributos dos sistemas de espectro 
espalhado podem ser encontrados, por exemplo, em [2] e [3].

Entre as situações nas quais as características 
acima mencionadas tornam os sistemas de espectro espa 
lhado potencialmente atraentes estão, sem dúvida, as 
redes de transmissão de dados via satélite [4], [5] e 
os sistemas móveis [6], inclusive os sistemas móveis 
via satélite [7]. Em particular, no que se refere às 
redes de dados via satélite, a conveniência de se ut_i 
lizar sistemas de especcro espalhado foi firmemente 
contestada em [8], em virtude da baixa eficiência es 
pectral do SSMA, comparativamente a sistemas convencio 
nais de acesso (FDMA ou TDMA). Além disso, um cálculo

simples apresentado em. [8] mostrou que a presença de 
emissões interferentes pode afetar mais os sistemas 
SSMA do que os sistemas FDMA ou TDMA, ao contrário do 
que normalmente se admite.

Dentro deste cenário, o objetivo do presente tra 
balho é apresentar uma extensão dos resultados conti 
dos em [8], considerando que a transmissão se faz atra 
vés de um canal não-linear, conforme usulamente ocor 
re em comunicações via satélite. A comparação entre 
sistemas SSMA e FDMA no que se refere ã eficiência 
de utilização espectral requer então que, para ambos 
os sistemas, seja examinada a questão da escolha de 
um ponto de operação ótimo para o amplificador não- 
linear. Por outro lado, o efeito de uma interferência 
externa, incluído na comparação apresentada em [8], 
não será aprofundado no presente trabalho. Embora [8] 
considere transmissão através de canal linear, não se 
espera que suas conclusões gerais sobre o efeito da 
interferência externa sejam alterados quando esta se 
adiciona a um sinal desejado que foi transmitido atra 
vés de um canal não linear. De qualquer modo, seria 
importante examinar o efeito do formato da densidade 
espectral de potência da emissão interferente,que não 
foi considerado em [8] e que também não será abordado 
em detalhe aqui. Em consonância com esse objetivo ge 
ral, a Seção 2 apresenta uma breve revisão das carac 
terísticas básicas de um sistema SSMA. Na Seção 3 é 
então desenvolvida uma análise que permite determinar 
as eficiências espectrais dos sistemas BPSK/SSMA e 
BPSK/FDMA, supondo que os sinais correspondentes são 
transmitidos através de uma não-linearidade do tipo 
usualmente encontrado no transponder de um satélite de 
comunicações. Na Seção 4, as expressões gerais decor 
rentes desta análise são aplicadas para um determinado 
formato de pulso e um amplificador não-linear com as 
características daquele existente no transponder do 
BRASILSAT. Os resultados numéricos obtidos permitem 
não sõ uma comparação entre as eficiências espectrais 
dos dois sistemas considerados como também algumas ob 
servações interessantes sobre a escolha do ponto de 
operação ótimo do amplificador não-linear do transpon
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der. Finalmente, a Seção 5 apresenta algumas conclu 
sões.

2. SISTEMA DE ESPECTRO ESPALHADO: CARACTERlSTICAS BÁ 
SICAS

Em um sistema CDMA cada portadora é modulada não 
apenas pelo sinal de informação mas também por um si. 
nal de código. Em particular, nos sistemas SSMA, o ŝL 
nal de código faz com que a portadora ocupe uma faixa 
de largura bem maior do que aquela que seria requeri, 
da caso a portadora fosse modulada apenas pelo sinal 
de informação. A Fig. 1 esquematiza a geração de um 
sinal SSMA.

Todos os sinais têm portanto a mesma freqtiência cen
trai fQ e ocupam faixas de freqtiência que se superpõem.
Não há naturalmente sincronização temporal entre dx(t) .
c-, (t) e qualquer dos sinais d (t) .c (t) , m = 2, . . . ,M, ou 1 J . m m
mesmo entre dois quaisquer desses (M-1) últimos sinais. 
É possível recuperar o sinal de informação á 1(t) por 
intermédio do receptor de correlação esquematizado na 
Fig. 2, onde se supõe recuperação perfeita de portado 
ra e relógio.

Considere-se inicialmente a passagem do sinal s.̂ (t) 
através do circuito representado na Fig. 2. Supondo 
que o filtro de RF é suficientemente largo de modo a 
não distorcer sx (t), conclui-se que o sinal correspon 
dente, â entrada do filtro de deteção, se escreve

FIGURA 1 - Representação Esquemática da Geração de um 
Sinal SSMA.

Para os chamados sinais de seqtiência direta (DS- 
"Direct Sequence") tem-se que o sinal de código se es 
creve

<=i(t) = I an gc (t-nT ) (1)
n=-°°

onde (an> é uma seqtiência pseudo-aleatória, com a^eí-1,1} 
para todo n, e Tc é o período dos fragmentos ("chips") 
em que está dividido o período T^ associado ao sinal 
dos dados. A quantidade Tc é usualmente denominada pe 
ríodo do "chip" ou duração do "chip" e

constitui o que se denomina a razão de espalhamento. 
Os sistemas usuais têm G >> 1.

Admite-se que o sinal de dados se expressa por

= l dn gd (t-n T ) (3)
n=-°°

onde (dn) é a seqtiência de dados, com dn £{-1,1}. Os 
formatos de pulso gc (t) e gd (t), que aparecem em (1) 
e (3), respectivamente, são aqui considerados arbitrá 
rios.

Em um sistema SSMA, há em verdade M usuários trans 
mitindo simultaneamente e assim, além do sinal

s 1(t) = /2p 1 d 1 (t) c x (t) cos (2TrfQt+ 0) (4)

há (M-1) outros sinais que se escrevem

sm (t) = /2P1 dm (t) crn(t)cos(27Tfot+em ) (5)
m= 2, . . . , M

Figura 2 - Receptor para o sinal SSMA.

y 1 (t) = S F  d, (t) c' (t) (6)

onde as componentes em torno de 2fQ foram desprezadas, 
já que serão rejeitadas pelo filtro passa-faixa de deteção.

O sinal c x (t) se escreve, a partir de (1), como

cí(t)= l gc (t-n Tc) + I £ an ^  gc (t_n Tc)gc (t-k Tc) n=—00 n=—°° k=—°°
(Mn) <7>

A segunda parcela à direita da igualdade corres 
ponde ao chamado ruído intrínseco. Observe-se que es 
se ruído só é diferente de zero quando gc (t) não se 
anula fora de um intervalo de duração Tc . Além disso, 
se {an > é uma seqtiência pseudo-aleatória bem escolhi 
da, o ruído intrínseco, quando existe, ocupa uma lar 
gura de faixa comparável a 1/T . Em conseqtiência, a 
parcela de sua potência contida na faixa do filtro de 
deteção é desprezível em presença da potência de ruí_ 
do ou de outras interferências na saída do mesmo fil 
tro [9]. Por esse motivo, o ruído intrínseco não será 
levado em consideração no que se segue.

Observe-se agora que a primeira parcela à direi 
ta da igualdade em (7) é uma função periódica de perío 
do Tc . Assim, como o filtro de deteção tem largura de 
faixa muito menor do que 1/TC , já que sua largura de 
faixa é da ordem de grandeza daquela correspondente a 
d x(t) , tem-se que somente a componente DC desta primei 
ra parcela afeta a saída do filtro. Desse modo, levan 
do (6) em considerarão, conclui-se que a parcela rele 
vante do sinal, ã entrada do filtro de deteção, se es 
creve
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/P1 d (t)y,(t) = f- [ g^ftídt /P7 dj(t) ( 8 )

onde foi suposto que gc (t) está normalizado de tal mo 
do que

ijr- I g’ (t)dt = 1 (9)

Resulta assim de (8) que o sinal y x(t) correspon 
dente ao sinal desejado sx(t) é idêntico àquele que 
seria obtido em um sistema BPSK convencional, após a 
demodulação coerente.

Considera-se agora a situação em que, em adição a 
s1(t), está presente à entrada do receptor um sinal 
qualquer, modelado como um processo estocástico passa 
faixa estacionário em sentido amplo. Supõe-se que esse 
sinal é independente de s1(t) e de todos os parâmetros 
do receptor e representa-se por x(t) a salda do filtro 
de RF a ele correspondente. Escrevendo

x(t) x (t) e
j2irf t

( 1 0 )

resulta que a componente na saída do filtro de deteção 
devida a x(t) , aqui representada por v^(t) , tem vari. 
ância

onde SC l (f) e S-(f) são as densidades espectrais de po 
tência de c x (t) e da envoltória complexa x(t) e * de 
nota a operação de convolução.

Em particular, se x(t) é o sinal correspondente ao 
m-ésimo usuário do sistema SSMA, tem-se

j8
x (t) = s (t) = /2P1 d (t)cm (t)e (12)

de onde resulta

sx (f) = 2PtSdm * scm) (f) (13)

Supondo que os formatos de pulso associados a
c (t) e d (t) , m=2,...,M, são ainda g (t) eg,(t) co m m  c q —
mo em (1) e (3) tem-se

sCm(f) -fj |Gc(f)/= sc(f) (14)

1
sdm(f> = sdl<f) =fb |Gd(f)1 = sa(f) (15)

A expressão em (14) depende da suposição de que (an) é 
uma seqílência de variáveis aleatórias independentes e 
identicamente distribuídas, cada uma das quais assumindo 
os valores +_ 1 com probabilidade 1/2. A rigor,(an > é 
uma seqílência determinística e mesmo periódica, mas 
uma seqílência pseudo-aleatória bem escolhida tem em 
muitos aspectos as características da seqílência alea 
tõria acima descrita, sendo usual para efeito de anã 
lise a suposição aqui introduzida. Do mesmo modo,(15) 
admite que {dm } é uma seqílência de variáveis aleató

rias independentes e identicamente distribuídas, assu 
mindo os valores +1 e -1.com igual probabilidade, que 
é a descrição usual da seqílência de dados.

Além disso, como S^(f) é muito mais estreito do 
que Sc (f) resulta de (13) e (14) que uma boa aproximação é

S5 (f) = 2P Sc (f) = ~  I Gc (f) |2 (16)
c

onde está sendo levado em consideração que

1 (t)dt = 1 (17)

o que significa que g^ít) está normalizado de maneira 
análoga àquela expressa por (9). A partir de (8) e (3), 
conclui-se que a normalização expressa por (17) signi 
fica que a potência de sinal à entrada do'filtro de de 
teção vale P. Também a partir de (4), (3) e (1) conclui 
se que as normalizações em (9) e (17) indicam que o si­
nal de RF Sj (t) tem também potência P.

Assim, como os sinais correspondentes ãs interfe 
rências provocadas pelos outros (M-1) usuários do sis 
tema são independentes, tem-se de (11) é (16) que a va 
riância do sinal devido à interferência intrínseca 
ao sistema SSMA, na saída do filtro de deteção, se ex 
pressa por ^

= (M-1) |  j | H (f) | 2 [Sc *SC] (f)d£ (18)

com Sc (f) dado por (14). Também, como a largura de fai 
xa associada a Sc , e portanto aquela associada a Sc *Sc , 
é muito maior do que a largura de faixa do filtro de 
deteção, é possível reescrever (18) como

<4 = (M-1) P.[SC *SC1(0). Bh = (M-1) PE^ f S^(f)df (19)

onde <» ■

é a largura de faixa equivalente de ruído do filtro pas 
sa-baxxa de deteção.

Se x(t) é ruído branco passa-faixa,de envoltória 
complexa n(t), relativamente a fQ , e densidade espec 
trai de potência bilateral de altura Nq /2, tem-se de 
modo análogo que a variância do ruído na saída do 
filtro de deteção se escreve

V Sc *Sfi](0) = ^ sc(f)df = ̂ (2 1 )

Naturalmente, mesmo supondo que o ruído â entrada do 
receptor é branco, a densidade espectral de potência 
de n (t) só será plana se o filtro de RF na Fig. 2 ti 
ver resposta de freqílência também plana dentro de sua 
faixa de passagem. De qualquer modo, (21) é uma boa apro 
ximação se n(t) tem densidade espectral de potência plana 
dentro da faixa ocupada por c (t) , o que está emconso 
nãncia com a hipótese anteriormente feita de que o fil 
tro de RF não distorce sx(t).
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3. SSMA E FDMA EM PRESENÇA DE RUlDO TÉRMICO APÔS TRANS­
MISSÃO EM CANAL NÃO-LINEAR

Considera-se agora uma comparação entre sistemas 
SSMA e FDMA, utilizando modulação BPSK, quando há trans 
missão através de um amplificador não-linear e a dete 
ção se faz em presença de ruído aditivo Gaussiano branco. 
Não se considera a presença de qualquer interferência 
externa. O diagrama em blocos da Fig. 3 mostra esque 
maticamente a situação examinada.

FIGURA 3 - Representação Esquemática da Situação Envol 
vendo Transmissão através de Canal Não-Linear .

- Sistema BPSK/SSMA
Para o sistema BPSK/S34A, a seção de RF do receptor 

é aquela que aparece na Fig. 2 e a envoltória complexa 
U (t) do sinal u(t) se escreve

U(t)= K ( t ) o
m=1

(«e ^  I A(t)e
je-* m

m=1 m=1
( 22)

onde naturalmente

A^(t) =
/2F7 d (t)c (t)

(23)

com Pge representando a potência de saturação na entra 
da do amplificador não-linear.

Representando as respostas de amplitude e fase 
do amplificador não-linear na forma descrita em [10],re 
sulta que a envoltória complexa da parcela de z(t) cor 
respondente ao sinal desejado pode ser aproximada por

Ú! (t) L M Ui (t)
2 i ( t ) = Mi ( t > —  = ^ 7  I  V i (a s A )- J o (“ s l iV t ) l ) - —ã —s= 1 m=2

(24)

onde a é real e os bg, s=1,...,L, são complexos,obti 
dos pela expansão da resposta da não-linearidade em 
uma série de funções de Bessel de primeira es 
pécie e primeira ordem, e L é o número de termos 
dessa expansão [10]. A quantidade A que aparece em (24) 
é definida por

^ P  1 / 2  / 2 p 1
A = —  {E[dm (t)cra(t)J> = / | ^  (25)

^se
e é portanto o valor rms das amplitudes A^(t) ,m=1, . . . ,M, 
enquanto Pgs denota a potência de saturação na saída do 
amplificador não-linear. Assinale-se finalmente que (24) 
inclui a aproximação

. . | A 1 (t) (
Jj (as |At (t) | ) = Jj (aSA) . -- ^---  (26)-

que foi proposta e teve sua validade verificada em [11].

A quantidade Mj(t), cuja expressão resulta ime 
diatamente de (24), pode ainda ser aproximada por [11]

! s2 b
Mi(t) = aA

I  b« s e
s=1

onde foram utilizadas as aproximações 

- xJj(X) = ~

(27)

(28)

J (x) S e-x2 / 4 (29)

^ Am (t) = Em=2 2 Am(t) m=2
: (M—1 ) A2 = MA2 = 2b (30)

sendo b o "backoff" de entrada. As aproximações em (26), 
(28), (29) e (30) são válidas sempre que o "backoff" de
cada portadora for muito menor do que 1.

De (24) e (27) conclui-se então que a potência do sinal 
desejado na saída da não-linearidade se escreve

T a2 s2 b
|_K (t) i ~\~ 2 M • 2

r , 2) b s e L. s s=1
(31)

A densidade espectral de potência da envoltória 
complexa do sinal desejado na saída do amplificador não- 
linear se escreve então

S~ íf) = 2 P S~ (f)z., 1 u.
(32)

onde S~ (f) é a densidade espectral de potência de ux (t),
u ínormalizada para potência unitaria.

São agora considerados os produtos de intermodu-
lação à saída do amplificador não-linear.Representando
por z. u (t) a envoltória complexa do produto de inter 3 —modulação do tipo a+b-c formado pelas portadoras de or 
dem i, jek, respectivamente, i, j ,k=1,... ,M, î j ̂  k, tem-se [11]

Z . (t) = /p ' M. (t)íjk ss íjk
u (t) u . (t) u, (t)
_i___ _J___  ___ (33)

onde
L m

M (t) = l b [J (csA)}3 H J (aS j A (t) | ) (34)
1;)K s=1 s 1 m= 1 ° m

(n̂ i, j,k)
e com a aproximação dada por (26) já introduzida.Final­
mente, utilizando as aproximações em (28) e (29) e ain
da para _  _

M M
ím= 1

AÍ(t) =E m i A; (t»nt=1
(rr̂ i, j,k) -(m̂ i,j,k)

3*3 L 
8

a2 s2 b
a3 A: 7 b s3 e 

L s s= 1
(36)

Como todos estes produtos de intermodulação têm 
a mesma freqtlência central f , a mesma potência

•pss (37)
L

pn E |5ijk(t)|2 = i (h3 “12 * W  * 8
r , , -ct2s2b/2 l b s3 e 
s=1 s

e a mesma densidade espectral de potência, resulta que a 
densidade espectral de potência da envoltória complexa 
ZfM(t) da soma de todos os produtos de intermodulação 
aqui considerados se escreve
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Si IM( f > = 2 b 3 P3(b)^ s [ V V §5k ] < f >
(38)

onde, levando em consideração (37) e observando que o núme­
ro total de produtos do tipo (a+b-c) se escreve

? ,M M (M-1 ) (M-2) ~ M3
■^3' " 2  2

tem-se que

P3 (b)= 72 7 b s3 e 
5=i 3

-a2 s2 b/2

(39)

(40)

Observa-se ainda que ao se escrever (38) foram despre­
zados os produtos de 3? ordem do tipo (2a-b), bem como 
produtos de intermodulação de ordem superior â tercei­
ra. Esta aproximação é usual quando M>>1. Além disso, 
foi também levado em consideração que dois quaisquer pro 
dutos de intermodulação são processos ortogonais.

A partir de (11) e (38) , conclui-se que a variância 
do termo devido â intermodulação na saída do filtro de 
deteção se escreve

aI M = 4  b3P3<b)Pss I |H(f) r  ISc*Sc*Sc*Sc] (f)df (41)

onde, como em (16) , está sendo levado em consideração que em vir 
tude deS^(f) ser muito mais estreito do que Sc (f) tem-se

S -  ( f )  = K < f> = sc (f) (42)

Também em (41), os produtos de intermodulação estão sen 
do considerados independentes da portadora desejada, o 
que naturalmente não é verdade para a aqueles produtos dos 
quais esta portadora participa. Como para M >> 1, o nú 
mero de produtos dependentes é muito menor que o número 
total de produtos, a aproximação contida em (41) pode 
ser então adotada.

Pelo mesmo tipo de argumentação que conduziu a (19), 
é possível reescrever

3i m = b p3 (b) B- (43)

« * “  T1  t S c * S c * S c * S c ] ( 0 ) =  ç L  [ S c * S c i  ( f )  . d f  ( 4 4 )
r. c J

A variância oj. da parcela associada â interferência in 
trínseca ao sistema SSMA, na saída do filtro de deteção,po 
de ser obtida apartir de (19) e (31) , resultando

■ b Pi(b)62TcPssBb
onde

,, . a
Pi<b > = T l b s e 

L1 s s= 1
-a2 s2 b/2

(45)

(46)

la apresentada em [8], conclui-se de (43), (45) e (21)que os 
efeitos da intermodulação e da interferência íntrinseca po 
dem ser considerados substituindo Nq (densidade espec­
tral de potência unilateral de ruído térmico) pela quantidade

NOT =No +b p3 <b) W ss +b Pi (b)B2TcPss (48)

A razão entre a energia E_ por bit de informação ea 
densidade espectral de potência unilateral de ruído 
equivalente NQT se escreve então

N (49)
OT N + b3p (b)B^TcPss + blPl (b) B 2TcP2 C SS

com P x dado por (31)eTg representando o intervalo de tem 
po associado ao bit de informação. Tem-se que 

T,
T = (50)B r

onde T^ é o período do sinal de dados, definido anterior 
mente, e r é a taxa do código utilizado.

Define-se então uma eficiência de utilização de faixa, 
n,como a razão entre a taxa de transmissão de bits de infor 
mação ea largura de faixa utilizada, ou seja,

M R„
n = B

B_ (51)

onde RB é a taxa de transmissão de bits de informação 
para cada sinal SSMA e Bc é a largura de faixa ocupa­
da pelo sinal SSMA. Escrevendo

B = k 1 (52)

tem-se a partir de (49), (51), (31) e (46) que

„ _______________b 'Pi (b)-------------------- (53)

OT
1

(C/N)c + b p3-(b)eitk + b p l (b) $2 k

onde
(— ) — — §.§_ 
N SAT No Bc

(54)

é a razão portadora-ruído térmico no enlace quando uma 
única portadora é transmitida através do amplificador não-line 
ar eeste está operando na saturação.Na definição da ra 
zão (C/n )sat podem ser incluídas contribuições do ruído tér 
mico nos lances de subida edescida, não sendo considera 
do o efeito da passagem do ruído térmico através do ampli. 
ficador não-linear.

- Sistema BPSK/FDMA
Para o sistema BPSK/FDMA, a seção de RF do receptor se 

simplifica relativamente àquela que aparece naFig.2,po 
dendo ser esquematizada conforme mostrado na Fig. 4.

T1  [Sc*Sc] <°> = T~ s  í f ) d f (47)

Finalmente, a variância cr da parcela devida ao ruído 
térmico na saída do filtro de deteção é dada por (21) .

Assim, com uma argumentação do mesmo tipo que aque

FILTRO

DE RF /

A  / 2 1c o s ( 2 n f  t + 0 )

Figura 4 - Seção de RF do Receptor para o Sistema BPSK/FDMA.
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k (61)
Os resultados obtidos relativamente ao efeito da 

seção de RF do sistema SSMA são aqui aplicáveis se o si 
nal de código c(t) for feito igual a 1 . Resulta então de 
(21) que a variância do ruído na saída dofilt.ro passa-ba_i 
xa de deteção é ainda Nq . Por outro lado, a variân­
cia da parcela correspondente ao efeito da intermodu 
lação se escreve a partir de (11)

Por outro lado, a partir de (59),(51), (31) e (46) obtém-se

,C.
n = 'n 1. (62)

o2
IM

2
4 12 S- (f)df 

ZIM
que, de acordo com (61) ,é válida para n £ r/k. Observa-se fi. 
nalmente que em (62) (C/N)gAT é dado ainda por (54) e

onde zIM(t) éaenvoltória complexa da soma de todos os 
produtos de intermodulação que afetam a portadora deseja 
da. Supondo que esta portadora está centrada em fQ ere
presentando por S? (f) a densidade espectral de potên 

ZIMcia da envoltoria complexa da soma de todos os produtos de 
intermodulação centrados em f , tem-se

H (f) S~z (f)df =
IM

S~ (f)df 
IM

(56)

A aproximação expressa por (56) é em geral boa porque a par 
cela de potência década produto que cai fora da faixa do 
filtro de deteção écompensada pela parcela de potência 
correspondente a um produto centrado em fQ+Af e que cai 
dentro da faixa desse filtro. Aquantidade Af é a separa­
ção entre as freqílências centrais de portadoras contígu 
as. Tem-se então de (37) e (40) que

é o produto BT do filtro passa-baixa de deteção.

4. RESULTADOS NUMÉRICOS
Considera-se aqui uma comparação entre os sistemas 

BPSK/SSMA e BPSK/FDMA, no que se refere ã eficiência de uti 
lização espectral n. Admite-se que o pulso transmitido no 
sistema FDMA e o pulso associado ao "chip" no sistema SSMA 
têm ambos o mesmo formato, que é aquele correspondente ao pulso 
de Nyquist ("rolloff" zero). Resulta então de (52) e (60) que 
o valor de k em (53) e (6^), respectivamente, deve ser toma 
do igual a 1. Por outro lado,se o filtro de deteção está ca 
sado ao formato de pulso âsua entrada,tem-se para osiste 
ma FDMA que k: em (63), e portanto em (62) , vale 1/2.Além dis 
so, para um pulso de Nyquist que satisfaz (9) tem-se

IM“ 2 - 8 M2pi = 8 M b P3<b>- Pss (57) gc (t) = Sa(^) (64)

onde foi levado em consideração que, de acordo com os re 
sultados em [12] , o número de produtos de intermodulação do 
tipo (a + b-c) que caem na portadora central de um conjunto de 
M portadoras contíguas pode ser aproximado por 3M2/8, quan 
do M>>1. Observa-se ainda que esta portadora central é 
a mais afetada pela intermodulação.

Desse modo, o efeito da intermodulação pode serie 
vado em conta substituindo Nq por

N0T = N o t I b‘ P, (b) (58)

e portanto 

eb

N° t '  No +M b3p3(b)íÍ fb
(59)

Admite-se que a faixa disponível é ainda Bc e que 
a alocação das M portadoras BPSK resulta sempre em um blo 
co de portadoras contíguas,mesmo quando a faixa não está 
inteiramente ocupada .Assim, a eficiência de utilização da 
faixa é ainda dada por (51). Por outro lado, supõe-se que a 
faixa de RF ocupada por uma portadora BPSK é dada por

BRF
k R

(60)

o que significa que largura de faixa e duração de símbolo 
se relacionam de modo idêntico àquele expresso por (52) 
para o sistema SSMA. Em conseqíiência, como M está limitado supe 
riormente por B /B , resulta de (51) e (60) queC Kr

onde Sa(x) = sen x/x. Resulta de (64) que

Gc (f) = Tc ret 1/T (f) (65)

onde ret^T (̂f) =1 para |f| $ 1/2Tc e zero em caso contrário. 
Levando em conta(65) , épossível então concluir de (14) , 
(47) e (44) que B2 = 1 e = 2/3. As quantidades pl (b) e p3 (b) 
que aparecem em (53) e (62) são calculadas apartirde (46) 
e (40), respectivamente, utilizando valores de bg e a 
correspondentes a uma expansão com 10 termos (L=10) das 
características de amplitude e fase da TWT existente em 
um transponder do BRASILSAT.

Nas figuras 5 e 6 são apresentadas, para os siste 
mas SSMA e FDMA, curvas de eficiência n em função de (C/N)Sffll 
obtidas de (53), (61) e (62) para diversos valores de
"backoff", que se expressa em dB como -10 logb. As cur 
vas mostradas na Fig. 5 correspondem â situação em que 
não há codificação (r = 1) e para sua obtenção foi fixa 
do um valor para EB/N0T que, quando expresso em dB, é 
igual a 9,6, que corresponde a uma probabilidade de er 
ro de 10 5. Por outro lado, as curvas que aparecem na 
Fig. 6 correspondem à utilização de um código de taxà 
1/2 (r =1/2) e a um valor de e b /n qT ' quando expresso 
em dB, de 4,5. Esse valor é o requerido para uma proba 
bilidade de erro de 10“ quando se utiliza um código 
convolucional e decodificação de Viterbi [8]. Também 
nas figuras 5 e 6 são apresentadas curvas corresponden 
dentes à tranmissão em um canal linear com uma razão 
portadora-ruído igual â quantidade (C/N )SAT definida em 
conexão com o canal não-linear, ou seja, admite-se im
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FIGUR& 5 -Eficiência Espectral Versus (C/N) para Probabilidade 
de Erro de 10~5, com o "Backoff" ae Entrada como Pa 
rãmetro (Pulso de Nyquist; r = 1) .

FIGURA 6 - Eficiência Espectral Versus (C/N) gAT para Probabilidade de 
Erro de 10-5, com o "Backoff" de Entrada como Parâmetro (Pul 
so de Nyquist; r = 1 /2) .

plicitamente que o amplificador não-linear está sendo substi. 
tuído por um amplificador linear cujapotência de salda é 
igual a Pgg. As curvas associadas ao canal linear coincidem com 
aquelas apresentadas em [8] para r = 1 e r = 1/2.

No que se refere à variação da eficiência com o "back 
off",foi observado que, na ausência de codificação(r=1), 
n tem um máximo para um valor de "backoff" em tomo de 6dB em um 
sistema FDMA enquanto n cresce ã medida que o ponto de opera 
ção se aproxima da satuação em um sistema SSMA. A rigor, 
não foi possível observar com precisão o comportamento de qual 
quer dos dois sistemas para valores pequenos de "backoff" 
(3dB ou menos) porque nessa região os coeficientes bg utili­
zados não sãomais confiáveis .No entanto, para valores de 
"backoff" até cerca de 3dB o comportamento acima descrito ocor 
reu, conforme pode ser também visto na Fig.5. Quando se 
considera a utilização de um código de taxa 1/2 (r=1/2),foi 
observado que, em ambos os sistemas, n cresce âmedida que 
o ponto de operação se aproxima da saturação, conforme ates 
ta a Fig. 6 elevadas em consideração as mesmas ressalvas 
para valores de "backoff" menores que 3dB.

É possível concluir também das figuras 5e 6 que a 
utilização de codificação melhora sempre a eficiência de 
um sistema SSMAe também aquela de um sistema FDMA quan­
do o mesmo opera limitado em potência.

Observe-se ainda que para sistemas em que o parâme 
tro (C/N)SAT tem valores elevados (por exemplo, valo 
res elevados da e.i.r.p. do satélite ou do G/T das es 
tações terrenas receptoras), o sistema BPSK/FDMA é cia 
ramente superior ao sistema BPSK/SSMA. É aliás impor­
tante notar que o parâmetro (C/N)SAT só depende do sis 
tema e não do ponto de operação do amplificador não li 
near. Para se ter uma ideia do significado desse parâ 
metro, estão indicados nos eixos horizontais das figu 
ras 5 e 6 os pontos correspondentes â utilização de an 
tenas com diâmetro de 60cm, 1,2m e 3m, no Sistema Bra 
sileiro de Telecomunicações por Satélite(e.i.r .p . do 
satélite de 35 dBW). Foi considerado que os valores de 
G/T correspondentes são, respectivamente, 5 dB (K-1) , 
11dB (K ) e 17,2dB (K_1), que são valores típicos pa 
ra esses tamanhos de antenas.

Ao contrário do que ocorre para a transmissão em 
canal linear, as curvas de eficiência em canal não-li 
near apresentadas nas figuras 5 e 6 podem cruzar-se.Is 
to indicaria que existe um valor de (C/N)gAT, ° que se 
reflete, por exemplo, em um determinado valor de diâme 
tro de antena, abaixo do qual o sistema SSMA se torna 
mais eficiente que o sistema FDMA. No entanto, esta 
conclusão deve ser vista com muita cautela. Observa-se 
primeiro que, na Fig. 5, esses pontos de cruzamento 
ocorrem para valores de n menores que 0,1, o que signi 
fica que a hipótese de portadoras BPSK/FDMA contíguas 
torna o cálculo de intermodulação aqui feito para esse 
sistema excessivamente pessimista. Com efeito, já que 
se estaria utilizando menos de 10% da faixa disponível, 
é certamente possível alocar as portadoras de modo a 
reduzir substancialmente a intermodulação. Portanto, 
não se pode afastar a hipótese de que, na verdade, a 
eficiência do sistema FDMA continue sempre superior à 
quela do sistema SSMA. Na Fig. 6, no entanto, os pontos

07



de cruzamento, embora ocorrendo para valores menores 
de (C/N)gAT, correspondem a valores um pouco maiores 
de n. Além disso, como se está utilizando um código 
de taxa 1/2, a fração da faixa disponível que é ocupa 
da pelas portadoras FDMA pode ser superior a 20%. Na 
turalmente, embora os cálculos de intermodulação para 
o sistema FDMA continuem pessimistas, eles são agora 
um pouco mais realistas do que aqueles que conduzem 
ãs curvas na Fig. 5. De todo modo, também para r=1/2, 
não pode ser descartada a priori a possibilidade de 
que o sistema BPSK/FDMA continue sendo sempre mais efi. 
ciente que o sistema BPSK/SSMA. Apesar dessas dificul 
dades, provocadas pela dependência dos cálculos de in 
termodulação no sistema BPSK/FDMA com a alocação de 
portadoras considerada, é possível concluir das figu 
ras 5 e 6 que os efeitos de intermodulação afetam mais 
os sistemas FDMA do que os sistemas SSMA.

Outros fatos podem ainda ser observados a partir 
das figuras 5 e 6. Assim, uma redução no valor de 
(C/N)sat, provocada por exemplo por desvanecimento, irá 
certamente afetar mais intensamente a eficiência do 
sistema BPSK/FDMA do que aquela do sistema BPSK/SSMA. 
Esse efeito é menos pronunciado para r =1/2 (Fig. 6) 
mas bastante forte para r = 1 (Fig. 5). Também, para 
um dado (C/N)sat, um aumento do número de usuários, 
acima do valor permissivel para a probabilidade de er 
ro especificada, provoca maior degradação de Eb /Nqt 
no sistema FDMA do que no sistema SSMA.

5. CONCLUSÕES
Os resultados do presente trabalho mostram clara 

mente que, mesmo em canal não-linear, a eficiência es 
pectral dos sistemas BPSK/FDMA é em geral superior ãque 
la dos sistemas BPSK/SSMA, especialmente para valores 
elevados do parâmetro (C/N)gAT, que é a razão portado 
ra-ruído térmico no enlace quando uma única portadora 
é transmitida através do amplificador não-linear e o 
mesmo está operando na saturação. No entanto, ao con 
trário do que ocorre para transmissão em canal linear, 
valores pequenos de (C/N)sat, correspondentes, por exem 
pio, a antenas de diâmetro pequeno, podem conduzir a 
valores muito próximos de eficiência para os dois siste 
mas, ou mesmo a eficiências maiores para o sistema SSMA. 
Neste caso, outras características do sistema SSMA, 
tais como requisitos de coordenação mais flexíveis, pode 
riam tornar sua utilização mais atraente do que a de 
um sistema FDMA. A dificuldade em concluir de forma 
mais incisiva a esse respeito provém da dependência da 
intermodulação no sistema FDMA com a alocação de por 
tadoras considerada. De qualquer modo, é possível con 
cluir que os efeitos de intermodulação afetam mais os 
sistemas FDMA do que os sistemas SSMA. Portanto, a su 
perioridade do sistema FDMA no que se refere à efici 
ência espectral, observada para o canal linear, embo 
ra se mantenha no canal não-linear aparece aí de forma 
menos marcante.

Duas sugestões podem ser ainda apresentadas para 
possível prosseguimento do presente trabalho. Em pri_ 
raeiro lugar, seria conveniente refinar o cálculo de

intermodulação em sistemas FDMA, considerando, ainda 
que de modo simplificado, a influência da alocação de 
portadoras. Por outro lado, seria também interessante 
levar em conta na comparação o efeito de possíveis in 
terferências externas. Esse efeito foi considerado em
[8], em conexão com a transmissão em canal linear. No 
entanto, a influência da forma da densidade espectral de 
potência da emissão interferente não foi aí levada, em 
consideração.
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