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Resumo

O objetivo deste trabalho ¢ apresentar uma analise detalhada do desempenho de sistemas
OFDM, considerando a acao do ruido, seletividade na resposta em freqiiéncia do canal, mobili-
dade do receptor, uso de esquemas de diversidade e ceifamento do sinal por parte do amplifica-
dor de poténcia. O procedimento de realizacao desta andlise consiste em determinar expressoes
analiticas para estimar a probabilidade de erro de simbolo, comparando as expressoes tedricas
com resultados obtidos por simulagoes computacionais. O efeito do erro de estimacao de canal
no desempenho do sistema, considerando os diferentes cenarios mencionados, também foi con-
siderado, uma vez que empregou-se diversos algoritmos de estimacao de canal nas simulacoes
implementadas.

Existe na literatura diversas expressoes para estimar a probabilidade de erro de simbolo nas
diferentes situacoes analisadas neste trabalho. No entanto, essas expressoes sao validas para
as modulacoes M QAM quadradas. Neste trabalho, expressoes validas para as modulacgoes
nao quadradas sao apresentadas para todos os cendrios analisados. Além disso, algumas con-
sideracoes utilizadas no desenvolvimento da expressao para estimar a probabilidade de erro de
simbolo devido ao ceifamento sao revistas, o que resulta em uma expressao mais realista.

Este trabalho também apresenta uma breve descricao sobre as principais técnicas de controle
de poténcia de pico para sinais OFDM, descrevendo detalhadamente o uso da transformada de
Walsh-Hadamard para este fim. A integracao desta transformada com todos os esquemas em-
pregados ao longo do trabalho também é apresentada e o desempenho dos esquemas resultantes
¢ comparado com o desempenho dos esquemas convencionais.

Palavras-chave: Comunicacao Digital, OFDM, Probabilidade de Erro de Simbolo, Diver-
sidade, Ceifamento.



Abstract

The aim of this work is to present a detailed analysis about the performance of OFDM sys-
tems considering noise, frequency selective fading, moving receiver, diversity and signal clipping
by the high power amplifier. The approach used in the development of this analysis consists on
determining analytical equations to estimate the symbol error probability and compare the the-
oretical results with the ones obtained by computational simulation. The effect of the channel
estimation error is also considered in this analysis, once different channel estimation algorithms
is employed to estimate the channel frequency response in the developed simulations.

In the literature there are several expressions to estimate the symbol error probability in
the different situations mentioned above. However, these expressions have been developed for
square M QAM constellations. This work presents expressions that are also valid for non-
square M QAM constellations. Also, the expression to estimate the symbol error probability
due the clipping is rewritten, resulting in a new expression that is more accurate than the
original one.

This work also presents a short description of the main techniques used to control the
peak to average power ratio in OFDM signals. The Walsh-Hadamard Transform technique is
detailed described and its integration with all the schemes used in this work is presented. The
performance of the resulting integration is compared with the performance of the conventional
systems.

Keywords: Digital Communications, OFDM, Symbol Error Probability, Diversity, Clip-
ping.
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Capitulo 1
Introducao

Atualmente, os servicos de comunicacao de radiodifusao, tais como televisao e radio, estao
sendo digitalizados. Além disso, os novos servigos de rede de computadores sem fio estao se
tornando mais populares com o advento dos padroes Wi-FI (Wireless Fidelity) e Wi-MAX
(Worldwide interoperability for Microwave Access) e a cada dia aumenta a demanda por maior
vazao de dados nos sistemas de comunicacao celulares. Nestes cendrios, a largura de faixa
ocupada pelo sinal de transmissao normalmente é maior do que a banda de coeréncia do canal,
o que resulta em um desvanecimento seletivo. Para mitigar esse problema, os mais recentes
padroes de comunicagao digital a altas taxas, como DAB (Digital Audio Broadcasting), DVB
(Digital Video Broadcasting), ISDB (Integrated Service of Digital Broadcasting), Wi-FI, Wi-
MAX, entre outros, empregam a técnica de multiplexacao por divisao em freqiiéncias ortogonais
(OFDM - Orthogonal Frequency Division Multiplezing). Desta forma, ha um grande interesse no
desempenho desta técnica de transmissao em diferentes canais de comunicacgao, principalmente

nos casos onde ha mobilidade e nao-linearidades.

Em vérios destes padroes, existem diferentes opcoes de modulacao digital, o que permite
definir uma relagdo de compromisso entre robustez e vazao. No entanto, esses padroes somente
empregam modulagoes com geometria quadrada, o que significa que o niimero de bits transmi-
tidos por simbolo da modulacao é sempre par. Isso, no entanto, resulta em alteracoes muito
abruptas de robustez e vazao, que poderiam ser minimizadas com o uso de modulacoes com
geometria nao quadrada. Assim, seria possivel empregar modulacoes onde o niimero de bits
por simbolo seja um nimero impar, tornando as transi¢coes mais suaves. O uso das constelacoes
nao-quadradas traz ainda outro beneficio, que se torna ainda mais relevante considerando o seu
uso em sistemas OFDM. O arranjo nao quadrado da constelacao permite reduzir a relagao entre
a poténcia de pico e a poténcia média da mesma, diminuindo a influéncia dos amplificadores

nao-lineares no sinal transmitido.



2 CAPITULO 1. INTRODUCAO

O objetivo deste trabalho é apresentar uma analise sobre o desempenho do sistema OFDM,
considerando diversas situacoes. Para atingir esse objetivo, este texto estd organizado da se-
guinte forma: o Capitulo 2 apresenta os principios da técnica OFDM, incluindo os métodos de
geracao e deteccao dos simbolos OFDM. Ainda neste capitulo, apresenta-se algumas técnicas
para a estimacao de canal. O Capitulo 3 apresenta uma andalise sobre o desempenho das mo-
dulagoes M QAM (M-ary Quadrature Amplitude Modulation) em canais lineares e invariantes
no tempo, mostrando também que o desempenho de sistemas com portadora singela e multiplas
portadoras em canais desta natureza é exatamente o mesmo. As expressoes para calculo da
probabilidade de erro de simbolo para as modulacoes M QAM em cruz e M QAM sobreposta
sao contribuicoes destes trabalho. Ainda neste capitulo, apresenta-se uma analise sobre o de-
sempenho das diferentes técnicas de estimacao de canal considerando um canal seletivo em

freqiiéncia.

No Capitulo 4, realiza-se uma analise do desempenho do sistema OFDM em canais moveis
e seletivos em freqiiéncia. A generalizacao da expressao da probabilidade de erro de simbolo
considerando o canal Rayleigh para as modulagoes M QAM nao quadradas é uma contri-
buicao deste trabalho. Aqui também realiza-se uma andlise sobre o desempenho das diferentes
técnicas de estimacao de canal, considerando os efeitos da mobilidade do receptor com relagao

a0 transmissor.

Ja no Capitulo 5, apresenta-se uma andlise sobre o desempenho de dois esquemas de diver-
sidade em conjunto com o OFDM. Considera-se, primeiramente, um sistema de diversidade de
recepcao que emprega o algoritmo de combinacao de maxima razao. Em seguida, é conside-
rado o sistema de diversidade de transmissao, obtido através de um cédigo espaco-temporal.
O cédigo espaco temporal pode ser integrado ao OFDM de duas maneiras basicas. A primeira
possibilidade consiste em um sistema STC-OFDM (Space Time Code-OFDM). J& a segunda
possibilidade consiste em um sistema SFC-OFDM (Space Frequency Code-OFDM). O desem-
penho das diferentes possibilidades de estimacao de canal para todas essas técnicas é analisado.
A generalizacao da expressao para o calculo da probabilidade de erro de simbolo para as mo-
dulacoes M QAM nao quadrada em canais lineares variantes no tempo considerando esquemas

de diversidade, também consiste em uma contribuicao deste trabalho.

Finalmente, o Capitulo 6 apresenta uma analise sobre o desempenho do sistema OFDM em
canais nao lineares, onde os picos do sinal OFDM sao ceifados devido a acao do amplificador
de potéencia. Esta analise esta dividida em 4 etapas. Na primeira, considera-se apenas a acao
do ceifamento no sinal. A seguir, considera-se também a acao do ruido AWGN (Additive White
Gaussian Noise). Em seguida, considera-se a mobilidade do receptor e o uso dos esquemas de

diversidade de recepcao e de transmissao. Por ultimo, apresenta-se as principais técnicas para



controle de poténcia de pico do sinal OFDM, destacando-se o uso de transformada de Walsh-
Hadamard para este fim. A integracao desta transformada com os diferentes esquemas estuda-
dos ao longo do trabalho, bem como o desempenho das solucoes resultantes destas combinagoes
sao analisadas. As contribuicoes deste capitulo sao a melhoria da expressao para calculo da
probabilidade de erro de simbolo considerando o efeito do ceifamento, tornando-a mais realista,
e sua generalizacao para modulacoes M QAM nao quadradas. Além disso, apresenta-se uma
expressao generalizada para estimar a probabilidade de erro de simbolo de sistemas M QAM
em canais nao-lineares, variantes no tempo e seletivos em freqiiéncia. Também merece desta-
que o estudo do desempenho dos esquemas de diversidade em canais nao-lineares e variantes no
tempo, com e sem o uso da transformada de Walsh-Hadamard, realizado através de simulagoes

computacionais.
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Capitulo 2

Multiplexacao por Divisao em

Frequéncias Ortogonais

A técnica de transmissao utilizando multiplas portadoras foi apresentada na década de 60
como uma solucao para transmitir sinais digitais a altas taxas. No entanto, o sistema OFDM
apenas comecou a se tornar popular na década de 90, com o advento de processadores digitais
de sinais com alta capacidade, quando o OFDM foi proposto como solucao para o acesso a
servigos digitais através de cabos telefonicos, em um sistema denominado de DMT (Discrete
Multitone) [1]. Ja em [2], os autores propdem o uso do OFDM em sistemas sem fio para mitigar
os problemas relacionados a seletividade em freqiiéncia do canal. Atualmente, o OFDM ¢ a
interface aérea de diversos padroes de transmissao digital de banda larga, como os padroes de
audio digital DAB [3], de televisao digital DVB-T [4] e ISDB-T [5], além dos padroes WI-FI
[6] e WI-MAX [7] de redes sem fio.

2.1 Principio da Técnica OFDM

Em um canal de comunicacao onde as estacoes transmissoras e receptoras utilizam antenas
omnidirecionais, é possivel que réplicas atrasadas do sinal transmitido atinjam o receptor vindas
de percursos distintos, conforme ilustrado na Figura 2.1.

A resposta ao impulso deste canal é dada por
-1
h(t) = Z alé(t - Ti), (21)

i=0

onde a; e 7; sdo, respectivamente, a atenuacao e o atraso sofrido pelo i—ésimo percurso e I é o

5



6 CAPITULO 2. MULTIPLEXACAO POR DIVISAO EM FREQUENCIAS ORTOGONAIS

Figura 2.1: Canal de comunica¢do com mailtiplos percursos.

nimero de percursos entre a antena transmissora e receptora. 7y é o atraso sofrido no percurso
em visada direta que, nesta analise, sera considerado nulo.

A resposta em freqiiéncia deste canal é dada por

H(jw)=F{h(t)} = iai exp (—jwm;) . (2.2)

A Figura 2.2 apresenta um exemplo de resposta em freqiiéncia para um canal onde [ = 2,

ag=a1 =1, 79=0e 7 = 1s.

Amplitude

5 3 05 0 05 1 15
Frequencia [Hz]

Fase [rad]

-1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5
Frequencia [Hz]

Figura 2.2: Resposta em fregiiéncia de um canal com miltiplos percursos.

O grau de degradacao no sinal causado por um canal com multiplos percursos depende
das atenuacoes e dos atrasos introduzidos em cada percurso, bem como da largura de faixa do
sinal transmitido. A banda de coeréncia do canal é definida como a largura de faixa na qual o

desvanecimento no canal pode ser considerado plano. Assim, se o sinal apresentar uma largura
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de faixa menor do que a banda de coeréncia do canal, entao os efeitos dos multiplos percursos
nao causam desvanecimento seletivo na banda de freqiiéncia ocupada pelo sinal transmitido [8].

A banda de coeréncia de um canal é dada por [9]

1
BW,= —— 2.
kB Trms ( 3)

onde kg é um parametro de reducao, normalmente estabelecido em 50 para uma coeréncia de

90%,
Trms =\ T2 - T’l2 (24)

¢ o desvio padrao do espalhamento temporal e

_ S lail? 7

1= "1 5
> o laif?

_ Zztg |az’|27'z'2
T2 - I-1 2
> ko lail

sao, respectivamente, o primeiro e segundo momento do espalhamento temporal.

A largura de faixa de um sinal em banda passante proveniente de uma modulacao digital

em fase e quadratura é dada por [10]

Ry

BW,= ——F7—
IOgQ(M)

(14+a)=Rs(1+ «), (2.6)
onde Ry é a taxa de bit necessaria para garantir a qualidade de servico do sistema, M é a ordem
da modulacao empregada, R, é a taxa de sinalizacao na saida do modulador digital em fase e
quadratura e « é o fator de decaimento do filtro de Nyquist [10][11] empregado.

A Equacao (2.6) mostra que para diminuir substancialmente a largura de faixa do sinal deve-
se aumentar a ordem da modulacao empregada. No entanto, em muitos casos esta medida
nao pode ser aplicada, pois o aumento da ordem da modulacao pode requerer um aumento
inviavel na poténcia de transmissao, para que a taxa de erro de bit do sistema se mantenha a
mesma [11]. Assim, caso a banda de coeréncia do canal seja menor do que a banda do sinal,
este ira sofrer desvanecimento seletivo em freqiiéncia. Uma forma de minimizar o impacto
desta interferéncia é a utilizacao de um dispositivo adaptativo capaz de identificar e cancelar
as versoes atrasadas do sinal transmitido [12]. Este dispositivo, denominado de equalizador,
pode se tornar complexo e caro quando o canal de comunicagao apresenta condigoes severas de

seletividade em freqiiéncia.

O principio basico do OFDM ¢é dividir a seqiiéncia de dados, que deve ser transmitida a
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uma taxa de sinalizacao de R, simbolos por segundo, em N feixes de dados paralelos, cada
um operando a uma taxa de Ry/N simbolos por segundo. Cada um destes feixes modula uma
sub-portadora, de modo que a vazao total do sistema seja equivalente a vazao com apenas
uma portadora. Em geral, as freqiiéncias das portadoras utilizadas para transmitir sinais
multiplexados no dominio da freqiiéncia devem estar espacadas de um valor maior do que a

largura de faixa de cada sub-portadora, ou seja,

Af > BW,,
BW,
> N (2.7)
2R,
> 2R, = N

onde BWy, é a largura de faixa ocupada por uma sub-portadora e Iz, ¢ a taxa de sinalizagao
de uma sub-portadora. Neste caso, considerou-se a = 1.

No entanto, realizar o espacamento entre as sub-portadoras apresentado em (2.7) resulta em
uma largura de faixa total muito maior do que a largura de faixa do mesmo sinal modulando
um unica portadora. Para evitar este problema, é necessario que as sub-portadoras sejam
sobrepostas no espectro de freqiiéncia, sem introduzir ICT (Intercarrier Interference). Para

isto, as sub-portadoras devem ser ortogonais entre si, ou seja,
T
/ cos(wjt) cos(wgt) =0 qualquer i,k ei # k, (2.8)
0

onde T'=1/R,, é o tempo de sinalizacao de cada sub-portadora.

Existem diversos espacamentos de freqiiéncia que garantem a ortogonalidade entre as sub-
portadoras, porém, o menor espagamento com fins praticos ¢ Af = R,, [13]. Desta forma, para
a freqiiéncia na qual uma sub-portadora apresenta amplitude maxima, todas as demais devem
possuir amplitude nula. Outra grande vantagem de se utilizar Af = R,, é que a largura de
faixa ocupada pelo sinal OFDM é igual a largura de faixa ocupada por um sinal com portadora
unica. A Figura 2.3 apresenta a sobreposicao das sub-portadoras utilizadas para gerar um sinal
OFDM.

Caso o numero de sub-portadoras seja suficientemente grande, o canal com desvanecimento
seletivo para o sinal com portadora tnica passa a se comportar como um canal com des-
vanecimento plano para cada sub-portadora do sinal OFDM, evitando a necessidade do uso
de equalizadores complexos no receptor. A Figura 2.4 ilustra o efeito do canal seletivo em
freqiiéncia no sinal de portadora unica e miltiplas portadoras.

Na Figura 2.4c é possivel observar que o processo de equalizacao fica muito simplificado,
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Figura 2.3: Espectro de amplitudes das sub-portadoras sobrepostas de um sinal OFDM.

f[H
(a) Resposta em freqiiéncia do canal (Hz]
com desvanecimento seletivo
(b) Desvanecimento em um sistema > f{Hz]
portadora tnica
f [Hz]

(c) Desvanecimento em um
sistema OFDM

Figura 2.4: (a) Resposta em freqiéncia do canal com desvanecimento seletivo. (b) Efeito no si-
nal transmitido utilizando uma tinica portadora. (c) Efeito no sinal transmitido utilizando mailtiplas

portadoras.

bastando aplicar um ganho especifico para cada sub-portadora. O uso de sub-portadoras piloto

permite estimar a resposta em freqiiéncia do canal, conforme serd demonstrado na secao 2.4.
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2.2 Geracao e Recepcao de Sinais OFDM

A primeira abordagem apresentada para geracao de sinais OFDM consiste em utilizar um
conversor serial-paralelo para separar a seqiiéncia de entrada em N feixes de dados [14]. Cada
um destes feixes modula uma sub-portadora complexa, formada por um seno e um cosseno na
mesma freqiiéncia. A soma de todas as formas de onda moduladas resulta no sinal OFDM. O

diagrama em blocos de um transmissor utilizando esta técnica é apresentado na Figura 2.5

i ,+ia,
S 20 »{Cplx

1 +a, Re

c Cplx
. . 1
b C.=i + Im 31-»?—» s (t)
k Mod_u_lador n=lt1%, > Clonversor z
Digital Serial/Paralelo . o

\ A

Re
Im C‘_NL?_.
e

Figura 2.5: Diagrama em blocos de um transmissor OFDM

I AN
; >

Cplx

No diagrama da Figura 2.5, a seqiiéncia binaria de dados, by, ¢ mapeada por um modulador
digital em fase e quadratura em uma seqiiéncia de simbolos complexos ¢, = i, + jg,. A com-
ponente real do simbolo, i,, que representa o sinal em fase, modula a cossendide de freqiiéncia
wy, enquanto que a componente imaginaria, ¢,, que representa a componente em quadratura,
modula a sendide também de freqiiéncia w,,. Desta forma, o simbolo OFDM pode ser expresso

por

=2

s(t) = % - [in, cOS(wpt) — qn sen(wpt)], (2.9)

n

Il
o

onde N é o numero de sub-portadoras empregadas. Como as fungoes seno e cosseno sao
ortogonais entre si e o espacamento entre as freqiiéncias w, é igual a R,,, de modo que a
condi¢ao apresentada em (2.8) seja satisfeita, entdo o sinal OFDM pode ser detectado utilizando
um banco de 2N correlatores, tal como mostrado na Figura 2.6.

Assumindo que o sinal recebido, s, (), é igual ao sinal transmitido, s(¢), a informacao em

fase transmitida na k-ésima portadora pode ser recuperada, conforme mostrado em (2.10) [15].
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Figura 2.6: Diagrama em blocos do detector OFDM

i = AN / Z i coS(wnt) — gn sen(wnt)] cos(wyt)dt

:2/

T
2
T

7 N—1

Z in cos(wyt) cos(wgt)dt
n=0

7 N—1

0
/ Z qn sen(wy,t) cos(wyt)dt
’ (2.10)

-~

0

9 (T
= —/ i cos(wgt) cos(wgt)dt
T Jo

9 T N-1
+ f/ Z in cos(wpt) cos(wgt)dt
0 = 1;n#k
0
= — cos” (wt)dt =1
T ), (wit) k

A recepcao das componentes em quadratura pode ser feita realizando o mesmo procedimento
apresentado em (2.10), mas utilizando a fun¢do — sen(wy) ao invés da funcao cos(wy).

Para que as sub-portadoras nao interfiram entre si, é necessario que todos os osciladores
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apresentados no diagrama da Figura 2.5 estejam perfeitamente espacados de R, Hz. O mesmo
é necessario no receptor e, além disto, o sincronismo de freqiiéncia com o transmissor deve ser
preciso. Para que a técnica OFDM apresente vantagens relevantes sobre o sistema de portadora
unica, é necessario que o numero de portadoras seja elevado. No padrao Wi-MAX, por exemplo,
é previsto o uso de 128 a 2048 portadoras. Ja nos padroes de TV Digital ISDB-T e DVB, sao
previstas 2048, 4096 e 8182 portadoras. A implementacao deste nimero de osciladores em

sincronismo ¢ inviavel para fins comerciais.

No entanto, é possivel gerar o sinal OFDM de uma maneira mais simples, se a teoria de
processamento digital de sinais for aplicada. Observando (2.9), o sinal OFDM pode ser visto
como uma série de Fourier truncada de N elementos, onde as componentes em fase e quadratura

sao os coeficientes desta série. Assim, a equacao (2.9) pode ser reescrita da seguinte forma

1 N-1

s(t) = IN Z R [i,, cos(wpt) + jin sen(wpt) +5g, cos(wyt) — gn sen(wyt)], (2.11)
n=0

onde R(-) é a parte real de (+).

Amostrando o sinal s(t) apresentado em (2.11) a uma taxa de R, amostras por segundo, ¢

possivel representar o sinal OFDM como

N-—1
]. 2T
s(mTy) £ s, = R {W Y cued ’"} , (2.12)
n=0

onde m é o indice temporal das amostras do sinal OFDM. A partir de (2.12), é possivel imple-
mentar um esquema de transmissao OFDM nao coerente, onde apenas a parte real do sinal é

transmitida.

A Equagao (2.12) mostra que o sinal OFDM amostrado pode ser obtido realizando a IDFT
(Inverse Discrete Fourier Transform) dos simbolos ¢,. Logo, os simbolos ¢, podem ser vistos

como raias espectrais do simbolo OFDM, s,,.

Para demodular o sinal OFDM basta aplicar a DET (Discrete Fourier Transform) no sinal
OFDM amostrado, multiplicando o resultado por dois para realizar a correcao de escala. No
entanto, pelo fato de apenas a parte real da IDFT ser transmitida, é necessario compensar a
perda da parte imagindria amostrando o simbolo OFDM com uma taxa duas vezes maior na

recepgao [15]. Assim, tem-se que [13]

2N—-1

¢=23" sue W™ paral=0,1,...,2N -1, (2.13)
m=0
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cujo resultado é dado por

==X u+jq 1<I<N-1 . (2.14)
irrelevante N <[ <2N -1

Note que o simbolo recebido na primeira portadora nao possui parte imaginaria e a amplitude
da parte real recebida é duas vezes a amplitude transmitida. A parte imaginaria nao ¢ recebida,
pois quando utiliza-se a IDF'T, o simbolo OFDM gerado estd em banda base, ou seja, a primeira
freqiiéncia do sinal OFDM é 0 Hz. Logo, a funcao senoidal serd nula, impedindo a transmissao
do sinal gy. A parte real do simbolo recebido na freqiiéncia nula tem o dobro da amplitude
devido ao resultado da correlagao apresentada em (2.10), para wy, = 0. A Figura 2.7 apresenta
um exemplo do sinal OFDM amostrado para a recepcao e as componentes em fase e quadratura
recuperadas. Neste caso, utilizou-se a modulacao QPSK (Quadrature Phase Shift Keying) e 4
sub-portadoras para gerar o simbolo OFDM. A taxa de bits empregada foi de 2 bit/s.

O procedimento para geragao e recepcao de sinais OFDM apresentado requer que o receptor
opere com uma taxa de amostragem duas vezes maior do que o transmissor. Esse incoveni-
ente pode ser evitado se o transmissor também enviar a parte imaginaria do simbolo OFDM,

empregando uma modulacao em fase e quadratura, tal como mostra a Figura 2.8.

Neste caso, o sinal passa-faixa transmitido é dado por

R [cpe“nt elr]

R [Cnej(wn+wr)t]
n=0 (2.15)
RA{(in + jgn) {cos [(wn + w,)t] + jsen [(wy, + w,)t]}}

{in cos [(wr + wp) t] — gnsen [(wy + wp) t]},

onde w, é a freqiiéncia da portadora de radiofreqiiéncia (RF), w, é a freqiiéncia da n-ésima
sub-portadora e Z(-) é a parte imaginéria de (). Note que o sinal na saida da IDFT passa por
um conversor digital-analégico antes de ser transladado para a freqiiéncia de canal.

A recepcao do sinal OFDM pode ser feita através de um sistema representado pelo diagrama

em blocos apresentado na Figura 2.9.
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Figura 2.7: (a) Sinal OFDM amostrado para a recep¢io e (b) componentes em fase e quadratura
resultantes do processo de detec¢ao.
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Figura 2.8: Diagrama em blocos do sistema de transmissao de sinais OFDM empregando modula¢do
em fase e quadratura.
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Figura 2.9: Diagrama em blocos do sistema de recepcao de sinais OFDM empregando demodulacdo
em fase e quadratura.

Assim, assumindo um canal ideal sem a presenca do ruido, o sinal entregue para o bloco
que realiza a DFT é dado por

N—

—

1

0y (1) = (1) 20790 = o

R [cpent elrt] 207740t (2.16)

3
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Apds o filtro passa-baixa, tem-se

Sryy = [i, cOS (wpt) — @y sen (wpt) + Jin sen (wyt) + 7¢y, cos (wyt)]

(2.17)

cpelent,

Amostrando o sinal a uma taxa de R, amostras por segundo, que é a mesma taxa de amostragem

empregada na transmissao, e aplicando a DFT multiplicada por um fator 2, tem-se

| NN
-2mn - 27l
== cpe? N eI N [=0,1,2,... N -1
N
m=0 n=0
| NN
- 27
m=0 n=0
| NN o -
=~ {zn cos {—m(n — Z)} + jiy, sen {Nm(n — l)} + jgqy cos [—m(n — Z)} +
m=0 n

(2.18)

O resultado obtido em (2.18) deve ser analisado sob duas condicoes distintas. A primeira é o
caso onde n # . Neste caso, (2.18) resulta na soma de senos e cossenos cujo o niimero de ciclos
emm =0,1,...N — 1 é sempre um valor inteiro. Logo, ¢, = 0 para este caso. A segunda

condicao é quando n = [. Neste caso, tem-se

1 N-1 1 N-1
I J 2= m(i—1)
= ce’ N = — Cy
N m=0 N m=0 (219)
=1ip + jqna

que representa a informacao transmitida.

O tempo disponivel para que o processador digital realize a IDFT na transmissao e a DFT
na recepcao é de T = 1/R,, segundos. Com o aumento do nimero de portadoras, o tempo
disponivel para realizar as operacoes envolvidas na IDFT e na DFT aumenta linearmente,
porém, o tempo necessario para realizar estas operacoes também aumenta, mas de forma ex-
ponencial [13]. Para um nimero elevado de portadoras, a taxa de processamento necessaria

pode inviabilizar a geracao e a recepcao do sinal OFDM. Desta forma, pode-se concluir que o
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emprego da IDFT/DFT substitui a complexidade de implementacao dos osciladores em sincro-
nismo pela carga computacional necessaria para gerar/receber os sinais OFDM. Uma maneira
de minimizar o tempo de processamento é utilizar um algoritmo eficiente para o calculo da
IDFT/DFT. Este algoritmo é denominado de FFT (Fast Fourier Transform) e permite que o
tempo de geragao/deteccao de sinais OFDM seja reduzido, desde que o nimero de portadoras
empregado seja dado por

N =27, (2.20)

onde P é um ndmero inteiro maior que zero. Neste caso, o tempo necessario para realizar as

operacoes da FFT também cresce linearmente com o aumento do nimero de portadoras.

2.3 Tempo de Guarda

O fato da largura de faixa de cada sub-portadora ser menor do que a banda de coeréncia do
canal torna o sistema OFDM muito robusto aos miltiplos percursos introduzidos pelo canal. No
entanto, as versoes atrasadas dos simbolos podem causar uma IIS (Interferéncia Intersimbdlica)
que resulte na queda de desempenho do sistema. Como o tempo de simbolo OFDM ¢ longo,
¢ possivel introduzir um tempo de guarda entre os simbolos maior do que o espalhamento
temporal do canal, sem degradar severamente a vazao do sistema. O sinal transmitido durante
o tempo de guarda nao possui informacoes uteis aos usuarios, podendo ser visto como uma
sobrecarga do sistema para aumentar a robustez aos multiplos percursos. Deste modo, a
principio, poderia-se manter o sinal nulo durante todo o tempo de guarda, conforme mostra a
Figura 2.10.

No entanto, essa abordagem causa uma transicao abrupta no dominio do tempo, resultando
em aumento das componentes espectrais fora da largura de faixa desejada. Uma maneira de
contornar essa situacao é empregar o conceito do prefixo ciclico. Conforme pode ser visto em
(2.9), o simbolo OFDM torna-se um sinal periédico em T' segundos, caso os coeficientes i, e
¢, sejam constantes ao longo do tempo. Isso significa que a primeira e a ultima amostra do
simbolo OFDM sao identicas. Deste modo, uma coépia de parte do fim do simbolo OFDM
pode ser transportada para o inicio do simbolo, resultando em um tempo de guarda que nao
introduza variacoes abruptas no simbolo. A Figura 2.11 apresenta um simbolo OFDM com o
tempo de guarda preenchido com um prefixo ciclico.

A duracao do tempo de guarda normalmente é representada como uma fracdo da duracao

do tempo 1til. Assim, a duragdo do simbolo OFDM mais o tempo de guarda é escrita como

TOFDM = AT + T = (TTG + 1)T, (221)
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Figura 2.10: Tempo de guarda nulo para simbolos OFDM.
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Figura 2.11: Prefizo ciclico para inser¢do de tempo de guarda.

onde AT é a duracao do tempo de guarda, T é o tempo de simbolo 1til e 77 é a razao entre
a duracao do tempo de guarda e o tempo tutil, ou seja,

AT
r'rg = T (222)

E importante observar que o tempo de guarda deve ser removido antes do simbolo ser

entregue para a FFT. Caso isso nao ocorra, o tempo de guarda introduzira ICI nos simbolos
seriais, reduzindo o desempenho do sistema.
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2.4 Equalizacao para Sinais OFDM

Embora o tempo de guarda elimine a IIS dos simbolos OFDM, a versao atrasada do sinal causa

uma interferéncia intra-simbolo, conforme mostra a Figura 2.12.

1

Tempo de | "Sinal desejado "I Sfmbolo)

o_j gufrda ~ /\ /A /\ /\ Ame?og
N VN TRY

Tempo de

//\ A\/\/\ A |
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s(t-T)

-0.5}

Simbolo | T > .
3 Posterior - o Interferéncia Intrasimbolo
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»
>

Tempo util

Figura 2.12: Interferéncia da versao atrasada do simbolo OFDM.

Na Figura 2.12 é possivel observar que o simbolo desejado sofre a influéncia de sua versao
atrasada, mas sem influéncia de outros simbolos adjacentes. Assim, desconsiderando as ate-

nuacoes introduzidas pelo canal e o ruido, o sinal recebido dentro do tempo 1til é dado por

sr(t) = s(t) + s(t — 1)
N-1 (2.23)
= {in cos(wnt) + iy coswn (t + 7)] — gn sen(wnt) — gu senfw, (t + 7)]},

S
o

ou seja, todas as sub-portadoras do simbolo OFDM sofrem uma rotagao de fase e uma atenuacao
em funcao da versao atrasada do sinal. Para viabilizar a recepgao, é necessario eliminar essa
interferéncia através da equalizacao. Existem diferentes técnicas para equalizar o sinal OFDM,
tanto no dominio da freqiiéncia quanto no dominio do tempo. No entanto, a equalizacao de
sinais OFDM no dominio da freqiiéncia é mais difundida e, portanto, esta serd a técnica adotada
neste trabalho [16] [17]. Neste procedimento, um conjunto de sub-portadoras, denominadas de

portadoras piloto, nao sao empregadas para transmitir dados. O valor da amplitude, fase e
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freqiiéncia destas sub-portadoras sao conhecidos a cada simbolo OFDM. Desta forma, o receptor
é capaz de estimar a resposta do canal na freqiiéncia das portadoras pilotos. Para obter uma
estimativa da resposta para as demais sub-portadoras, é necessario realizar uma interpolacao.
A Figura 2.13 ilustra como esse procedimento pode ser realizado, assumindo que a interpolagao

linear foi empregada.

(a) Espectro do sinal OFDM transmitido f[Hz]

. N Estimativa da
P N.  Respostado Canal

(b) Espectro do sinal OFDM recebido fHz]

Figura 2.13: Estimacdo do canal utilizando portadoras piloto.

Para equalizar o sinal recebido, basta multiplicar os dados na saida da FFT pelo inverso da
estimacao obtida através da interpolacao. Existem diversas maneiras diferentes para realizar

essa interpolacao. As sub-secoOes a seguir apresentam algumas solucoes.

2.4.1 Interpolacao Linear

A técnica da interpolacao linear, ilustrada na Figura 2.13, é a maneira mais simples de se obter
uma estimativa da resposta em freqiéncia do canal. Neste caso, a resposta em freqiiéncia para

qualquer sub-portadora localizada entre duas portadoras pilotos é dada por

_ H(fi) — H(fis1) ot H(fiy1) fi = H(fi) fina

i fot i fomn (2:24)

H(f)

onde f é a freqiiéncia da sub-portadora cuja resposta em freqiiéncia deseja-se obter, f; é a
freqiiéncia da piloto imediatamente abaixo da freqiiéncia f, f;11 ¢ a freqiiéncia da piloto ime-
diatamente acima da freqiiéncia f, H(f;) e H(fi11) sdo as estimativas obtidas na freqiiéncia de

cada uma das pilotos.
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O resultado obtido em (2.24) é uma reta entre as duas pilotos. A Figura 2.14 apresenta
a resposta em freqiiéncia de um canal de comunicacao, juntamente com o resultado obtido

através da interpolacao linear.

2
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freqiiéncia normalizada

Figura 2.14: Estimacdo do canal utilizando interpolacao linear.

Conforme pode ser visto na Figura 2.14, existe um erro na estimativa do canal obtida pela

interpolacao linear. Esse erro pode ser mensurado através do erro quadratico médio definido

por

VENTIH(R) = Heal £

N ;
onde H(f;) é a resposta em freqiiéncia do canal na freqiiéncia f;, enquanto que H.q(f;) é a
resposta em freqiiéncia estimada do canal na mesma freqiiéncia. No caso do exemplo apresen-
tado na Figura 2.14, o erro quadratico médio obtido foi igual & 13,1473 x 1073, Obviamente,

esse erro na estimativa do canal resulta em um erro no sinal equalizado, reduzindo assim o de-

By = (2.25)

sempenho do sistema. A Figura 2.15 apresenta a parte real e a parte imaginaria dos simbolos

QPSK equalizados, onde é possivel verificar a influéncia do erro de interpolagao.

2.4.2 Interpolacao Cubica

A interpolacao ctbica é, na verdade, uma interpolacao polinomial de 3% ordem feita em partes
[18]. Neste caso, 4 pilotos adjacentes sdo empregadas para obter um polinomio de ordem 3 que
¢é utilizado para estimar a resposta em freqiiéncia do canal para cada um dos trechos entre duas
portadoras piloto adjacentes. Utilizando esse método, é possivel obter uma estimativa mais

suave do canal, reduzindo o erro quadratico médio. A Figura 2.16 apresenta a interpolacao
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Figura 2.15: Simbolos QPSK equalizados utilizando interpolacao linear.

cubica para o mesmo canal empregado na Figura 2.14.
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Figura 2.16: Estimacdo do canal utilizando interpolagao cibica.

Utilizando (2.25), tem-se que o erro quadritico médio obtido com a interpolagao ciibica é
igual & 8,4818 x 1073, A reducdo no erro de estimacao resulta em um menor erro nos simbolos

equalizados, conforme pode ser visto na Figura 2.17.

2.4.3 Interpolacao com Filtro FIR

A interpolagao utilizando filtros com resposta ao impulso finita (FIR - Finite Impulse Response)
também pode ser empregada para se obter uma estimacao do canal. Neste caso, as amostras
da resposta do canal sao tratadas como sendo um sinal no dominio do tempo. Entre essas

amostras sao introduzidas amostras nulas. Em seguida, este sinal é aplicado em um filtro digital
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Figura 2.17: Simbolos QPSK equalizados utilizando interpolag¢ao cubica.

passa-baixa, cuja resposta ao impulso permite que as amostras nao nulas do sinal original nao
sejam alteradas, enquanto que as amostras nulas inseridas sejam interpoladas. Normalmente,
esse filtro apresenta um comprimento de poucas amostras. Nas simulacoes apresentadas ao
longo deste trabalho empregou-se um filtro FIR com 8 tomadas. A Figura 2.18 ilustra o

funcionamento deste tipo de interpolacao.

7. | msereso H | Fiworr | N

I, Zeros l Interpolador ‘tlwy

4
) 4

Figura 2.18: Diagrama em blocos da interpolacao utilizando filtro FIR.

Os resultados obtidos com este tipo de interpolacao sao precisos, conforme pode ser verifi-
cado na Figura 2.19. Neste exemplo, o erro quadratico médio é igual a 6, 4385 x 1073, resultando

em uma menor interferéncia nos simbolos equalizados, conforme mostra a Figura 2.20.

2.4.4 Interpolacao com FFT

A interpolacao por FFT consiste em, primeiramente, realizar a transformada de Fourier das
amostras do canal nas freqiiéncias das portadoras piloto. Em seguida, adiciona-se amostras
nulas para, finalmente, realizar a IFFT e obter um sinal interpolado [19] [20]. A Figura 2.21
mostra um diagrama descritivo deste tipo de interpolagao.

A técnica de interpolagao por FFT emprega todas as amostras tteis simultaneamente para
obter a interpolacao do sinal. No caso da interpolacao linear, apenas 2 amostras sao utilizadas

para cada trecho. Na interpolacao cubica sao empregadas 4 amostras para cada trecho. O
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Figura 2.19: Fstimacdo do canal utilizando interpolagdo com filtro FIR.
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Figura 2.20: Simbolos QPSK equalizados utilizando interpolagao com filtro FIR.

nimero de amostras empregadas simultaneamente na interpolacao por filtro FIR depende do

comprimento da resposta ao impulso do filtro, que normalmente é de ordem baixa. Deste modo,

o uso da interpolacao por FFT pode resultar em uma interpolacao com menor erro quadratico

médio, principalmente nos casos em que o espacamento entre as portadoras pilotos é da ordem

de grandeza da banda de coeréncia do canal. No caso deste exemplo, o erro quadratico médio

obtido foi igual a 7,0766 x 1073.

A Figura 2.22 apresenta a estimativa da resposta em freqiiéncia do canal obtida através da

interpolagao por FFT, enquanto que a Figura 2.23 apresenta os simbolos equalizados.



2.4. EQUALIZACAO PARA SINAIS OFDM 25

Plano complexo

e S
= ~ *
N / A
= < by -
=) * M e Amostras ndo nulas
g x\.\ ’/./

e

Re[H(@®)]

! it FFT f‘>f£s§re‘=’ri‘;::> IFFT f\ymhluw g

Plano complexo

ot
= d . ® Amostras ndo nulas
T ° ’
© b ) O Amostras nulas
o L
ImIH(2)]
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Figura 2.22: Estimacdo do canal utilizando interpolagao com FFT.

2.4.5 Deslocamento Espectral das Portadoras Piloto

Caso o espacamento espectral entre as portadoras piloto seja maior do que a banda de coeréncia
do canal, nao havera resolucao suficiente para que o erro na estimativa do canal seja baixo.
Uma solucao para este problema consiste em inserir um nimero maior de portadoras piloto. O

problema com essa abordagem é que quanto maior for o nimero de portadoras piloto, menor
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Figura 2.23: Simbolos QPSK equalizados utilizando interpolagao com FFT.

serd a vazao do sistema, uma vez que a taxa de bits total do sistema é dada por

_ (N = N,) logy(M) (N —N,) log, (M)
= Torpm N (L+rp)T 7 (2.26)

onde N é o nimero total de sub-portadoras, IV, ¢ o niimero de portadoras piloto e M é a ordem
da modulacao digital empregada.

Uma outra maneira de aumentar a resolucao para estimar o canal é empregar o deslocamento
espectral das portadoras piloto [4] [5]. Considere que o tempo de coeréncia do canal seja maior
do que a duragao de varios simbolos OFDM, ou seja, a resposta em freqiiéncia do canal é a
mesma para varios simbolos transmitidos. Neste caso, é possivel mudar a posicao das pilotos
de um simbolo OFDM para outro. Fazendo com que esse padrao de deslocamento se repita a
cada K simbolos OFDM, onde

KTorpyu < Ten (2.27)

e T., € 0 tempo de coeréncia do canal, entao é possivel aumentar a resolucao da estimacao em

K vezes sem reduzir a vazao de dados do sistema, conforme pode ser visto na Figura 2.24.

2.5 Conclusoes

A técnica de transmissao utilizando multiplas portadoras é uma solucao interessante para a
transmissao de dados a altas taxas em canais seletivos em freqiiéncia. A utilizacao da IFFT e
FFT para geracao e recepcao, respectivamente, dos simbolos OFDM permite que essa técnica
seja empregada sem um aumento consideravel da complexidade do sistema. O uso do tempo de
guarda aumenta a robustez do sistema frente aos multiplos percursos do canal. As portadoras

pilotos permitem que uma estimativa da resposta em freqiiéncia do canal seja obtida, onde a
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Figura 2.24: Deslocamento das pilotos entre os simbolos OFDM.

precisao desta estimativa depende da técnica de interpolagdo empregada. O uso do desloca-
mento espectral das portadoras piloto pode reduzir o erro na estimagcao do canal, principalmente

nos casos onde o canal é estatico.
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Capitulo 3

Desempenho de Sistemas M
QAM-OFDM em Canais Lineares

Invariantes no Tempo

A técnica de transmissao OFDM normalmente é empregada em conjunto com as modulacoes
M QAM. Se a largura de faixa do sinal OFDM for igual a largura de faixa de um sinal com
portadora 1nica, entao a poténcia do ruido AWGN que interfere no sistema sera igual nos dois
casos. Assim, o desempenho do sistema M QAM-OFDM ¢ equivalente ao desempenho de um
sistema de portadora tinica empregando a mesma modulacao. Logo, somente é interessante
empregar a técnica OFDM nos casos em que a resposta do canal for seletiva em freqiiéncia.

Muitos padroes de sistemas digitais a alta taxa empregam modulacoes M QAM de diferen-
tes ordens. Isso permite que a vazao do sistema seja ajustada em funcao da relacao sinal-ruido
disponivel. No entanto, apenas as modulacoes M QAM quadradas sao empregadas. Conseqiien-
temente, os saltos de vazao sao grandes, mesmo quando a redu¢ao ou aumento necessario na
relacao sinal-ruido é pequeno. Isso pode ser minimizado com o uso de modulacoes M QAM
nao quadradas.

Expressoes de probabilidade de erro de simbolo para as modulacoes M QAM quadradas
em canais AWGN estao disponiveis na literatura [10][11]. As expressoes existentes para as
modulacoes M QAM nao quadradas sao aproximacgoes obtidas a partir dessas expressoes para
as modulagoes M QAM quadradas [10][11].

Este capitulo apresenta duas expressoes para a probabilidade de erro de simbolo de mo-
dulacoes nao quadradas, considerando a geometria da constelagao. Serao analisadas as mo-
dulacoes em cruz e sobreposta. Os resultados tedricos obtidos sao comparados com os resul-

tados de simulacao. E importante ressaltar que as expressoes apresentadas neste capitulo sao

29
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aproximacoes que podem até mesmo serem utilizadas como limitantes superiores para a proba-
bilidade de erro de simbolo. No entanto, estas aproximacoes se tornam precisas para relacoes

sinal-ruido elevadas.

Em [21], os autores apresentam uma expressao para a andlise de probabilidade de erro de
simbolo para modulacoes M QAM em cruz em canais AWGN, que é praticamente a mesma apre-
sentada neste trabalho. No entanto, os resultados obtidos neste capitulo para as modulacoes

M QAM em cruz e M QAM sobreposta foram publicados previamente em [22].

3.1 Desempenho de modulacoes M QAM quadradas

Uma constelacdo M QAM quadrada é formada por M = 2* simbolos, onde k£ é um ntimero
natural par diferente de zero. Desta forma, pode-se representar os simbolos em um plano

complexo em fase e quadratura, onde o niimero de projecoes em cada um dos eixos ¢ dado por
L=vM. (3.1)

A Figura 3.1 apresenta alguns exemplos de modulac¢oes M QAM quadradas, onde ¢, = i, + 7 q,

representa os simbolos das constelacao.

Note que em todos os casos os simbolos estao espacados no minimo de 2v, onde v = 1 nos
casos apresentados na Figura 3.1. Se o simbolo recebido estiver dentro da regiao de decisao
do simbolo transmitido, entao o receptor de distancia minima ira decidir em favor do simbolo
transmitido. Caso contrario, o detector ird cometer um erro de decisao. Os limiares de decisao

estao representados como linhas tracejadas na Figura 3.1.

Sendo o ruido modelado como uma variavel aleatéria complexa cujas partes real e imaginaria

sdo independentes e possuem distribuigdo gaussiana com média nula e variancia o2, onde
o2 == (3.2)

e Ny é a densidade espectral unilateral de poténcia do ruido. Assim, o ruido causa uma
dispersao dos simbolos recebidos em torno das coordenadas originais dos simbolos transmitidos.
A Figura 3.2 apresenta a fun¢ao densidade de probabilidade do ruido bidimensional enquanto
que a Figura 3.3 apresenta a influéncia deste ruido na constelacao recebida, para o caso da
modulacao 16 QAM.

Note que a poténcia do ruido estd igualmente dividida nos eixos I e ), ou seja, a poténcia
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Figura 3.2: Fungdo densidade de probabilidade para o ruido AWGN complexo.

do ruido em cada um dos eixos é dada por
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Figura 3.3: Influéncia do ruido em uma constelagao 16 QAM.

A probabilidade de erro condicional devido ao AWGN ¢ dada por
Pe = Plcy ser recebido/¢; foi enviado] k #1, (3.4)

ou seja, um erro de simbolo ocorre quando o ruido faz com que as coordenadas do simbolo
recebido ultrapasse os limiares de decisao do simbolo transmitido. Note que basta analisar
apenas um dos eixos da constelacao para determinar a probabilidade de erro de simbolo. A

Figura 3.4 ilustra como determinar essa probabilidade de erro para uma modulacao M QAM.

Limiares de Decisao

-« Sa
Probabilidade de Probabilidade de
erro de Simbolo erro de Simbolo
} —;—ﬁk } } ‘i—l— ¢
-1 -0.5 0 0.5 2 2.5 3

—t
< p—
9

Figura 3.4: Probabilidade de erro de simbolo.
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Assim, a probabilidade de erro de simbolo pode ser estimada por

14

pem j1Q <—> : (3.5)

or

onde fi é o numero médio de vizinhos da constelacao e

Q) = [ e (-4 ) (3.6)

A energia média da constelacaio M QAM quadrada pode ser representada em funcao da

distancia entre os simbolos da constelacao, isto é,

L& @i P [ 2k 1) }
ERpIpP { (3.7)

I
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o
—_ =
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Utilizando o resultado apresentado em (3.7) é possivel representar a distancia entre os simbolos

da modulacao em funcao da energia média da constelagao:

3E

Substituindo (3.3) e (3.8) em (3.5), tem-se
_ 6F
Pe 1 Q ( m) . (3.9)

Para determinar o niimero médio de vizinhos, fi, ¢ necessario considerar a geometria da cons-
telacao. Para qualquer constelagao quadrada o nimero de simbolos, p;, com ¢ vizinhos é dado

por:

po =4
s = 4(L — 2) (3.10)
py = (L —2)?=L* - 4L + 4.

Note que nao existe simbolo com mais que quatro vizinhos, qualquer que seja a constelacao M
QAM quadrada.
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Assim, o niimero médio de vizinhos da constelacao é obtido pela expressao:

_ 2pe+3puzt4py
/’L_ L2
4L
= =

(3.11)

Substituindo (3.11) em (3.9), tem-se

AL 1) 6E
Pe = 1 Q ( m) . (3.12)

Como a densidade espectral de poténcia do ruido AWGN é constante em toda a banda
de interesse, a relacao sinal-ruido em cada sub-portadora do sinal OFDM serd igual a relacao
sinal-ruido do sinal com portadora tnica. Assim, o desempenho do sistema OFDM em um
canal AWGN serd igual ao desempenho do sistema de portadora tnica, desde que a modulacao
empregada em ambos os casos possua a mesma ordem. A Figura 3.5 apresenta a curva de de-
sempenho tragada utilizando (3.12) para a modulagao 16 QAM, juntamente com o resultado da

simulacao computacional para um sistema OFDM com modulacao 16 QAM e 2048 portadoras.

3.2 Desempenho de modulacoes M QAM nao quadradas

Na literatura existem algumas expressoes para estimar o desempenho de sistemas M QAM
cuja constelacdo é formada por 2F stmbolos, para k fmpar, ou seja, constelacoes nao quadradas
[10][11]. No entanto, essas expressoes sao aproximacoes obtidas a partir da equagao desenvol-
vida para constelagoes quadradas e nao levam em consideracao a geometria da constelagao.
Existem diferentes maneiras de construir uma constelacao M QAM nao-quadrada. Nesta
secao serao apresentadas novas abordagens para estimar a probabilidade de erro de simbolo

para as duas geometrias mais empregadas: a constelacao em cruz e a constelacao sobreposta.

3.2.1 Modulacoes M QAM em cruz

Uma constelacao M QAM em cruz é formada por uma sub-constelacao quadrada central con-
tendo M /2 simbolos e por quatro “bracos”contendo M /8 simbolos cada um. A Figura 3.6
apresenta uma constelacao 128 QAM em cruz.

O primeiro passo para encontrar a probabilidade de erro deste tipo de modulacao ¢é deter-
minar o nimero de projecoes em cada eixo. A sub-constelagao central possui M /2 simbolos,

resultando em /M /2 projegoes. Os demais M /2 simbolos da constelagao formam as linhas e
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Figura 3.5: Desempenho tecrico e simulado de um sistema OFDM com modulagdo 16 QAM em
canal AWGN.

as colunas dos “bracos” da constelagdo. Logo, o nimero de linhas (ou colunas) que formam

um braco é dado por
M2 1 M

I, = —1— =2/ —. 3.13
" ayMp 4V 2 (313)
Assim, o niimero de projecoes por eixo da modulacdo M QAM em cruz é dado por
L=+M/2+2I,
(3.14)

S

A seguir, é necessario determinar o ntimero de simbolos, p; com 7 vizinhos. Para os simbolos

M M
= +4 (@—2) (I — 1) 15

=M —3V2M + 8.

com quatro vizinhos, tem-se
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Figura 3.6: Constelagao 128QAM em cruz.

Para os simbolos com trés vizinhos, tem-se

M
fs =4 (\/;—2) +8(,—1) 6510

= 3V2M — 16.

Finalmente, o nimero de simbolos com 2 vizinhos é dado por

Assim, o nimero médio de vizinhos na constelacao M QAM em cruz é dado por

1 4
H= MZZNZ
=2 (3.18)
2
=4 -3/ —.
M

A energia média da constelacdo em fungao da distancia minima entre os simbolos (2v) é
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dada por
B S R Ll o > > R (A i
3 -3-%5 (3.19)
v? (31
Logo,
54F

Utilizando os resultados apresentados em (3.18) e (3.20), tem-se que

2 54F 4
~ | 4—34) = -
( ’ M) @ \/31L2 —36 N (3:21)
_8L-9 Q 216 E
DY) 31L%2 — 36 N,

Novamente, espera-se que o desempenho de um sistema OFDM utilizando modulacao M
QAM em cruz seja o mesmo que o sistema com portadora tinica com a mesma modulacao.
A Figura 3.7 apresenta a curva de desempenho obtida em (3.21) para a modulagao 32 QAM
em cruz, juntamente com o resultado da simulacdao computacional para um sistema OFDM de

2048 portadoras, empregando a constelacao 32 QAM em cruz.

3.2.2 Modulacoes M QAM sobrepostas

A modulacao M QAM sobreposta é formada por duas constelagoes %QAM deslocadas, tal
como exemplificado na Figura 3.8.

Os limiares de decisao para a modulacao M QAM sobreposta podem ser facilmente obtidos
se a constelacao sofrer uma rotacao de fase de -45°, tal como mostra a Figura 3.9. Como
rotagoes de fase ndo alteram o desempenho da constelagao [23] pode-se obter a probabilidade
de erro de simbolo baseando-se na constelacao da Figura 3.9.

Note que, neste caso, o nimero de projecoes nos eixos em fase e quadratura nao sao iguais.
Por este motivo é mais simples obter uma expressao para a probabilidade de erro em funcao

do numero total de simbolos da constelacao, M. Observando ainda a Figura 3.9, é possivel
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Figura 3.7: Desempenho teorico e simulado de um sistema OFDM com modulacdo 32 QAM em cruz
em canal AWGN.

concluir que existem dois simbolos que apresentam apenas 1 vizinho. Assim,
= 2. (3.22)

Ja o nimero de simbolos com dois vizinhos é dado por

M
e =4 <\/; - 1) (3.23)

= V8M — 4.

e o nimero de simbolos com 4 vizinhos é dado por

Vair -2\’
oo ) .

— M +2 — V/8M.
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Assim, o ntiimero médio de vizinhos desta constelacao é dado por

;A
=37 Z ULk

i=1,i%3 (3.25)
AM —4V2M +2
- - _

O préximo passo para obter o desempenho da modulacao é determinar a energia média da
constelacdo em funcao de v. Para isto, observe que a energia média da constelacio M QAM
sobreposta ¢ igual a energia média de uma constelacao quadrada com 2M simbolos, onde a

distancia minima é 2v cos(45), tal como mostra a Figura 3.10.

2V cas(45)
° o ° o ° o ° o]
(@) [} (o) [ ] o ® o ®
] o) ° o ° o ° o
(o] ® o ([ ] (o] ® (o] ®

@ Simbolo da constelacio MQAM sobreposta

Simbolo ilustrativo para a constelagio
quadrada com 2M simbolos

Figura 3.10: Modulagcao 2M QAM quadrada com energia média igual ¢ M QAM sobreposta.

Logo,

2
2

V2M oM (326)
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| 3E
= . 2
v SA 1 (3.27)

Finalmente, a probabilidade de erro de simbolo para modulacées M QAM sobreposta é dada

_ Z
pe%ﬂQ ( _2>
o1

Assim,

por

N4M—4\/2M+2Q 3E 4
~ M oM —1 N, (3.28)
N4M—4\/2M+2Q 12 E
- M oM — 1 N,

Novamente, o emprego do OFDM nao causa mudanca no desempenho do sistema em canais
AWGN. A Figura 3.11 apresenta a curva de desempenho obtida em (3.28), juntamente com o
resultado de simulacao para um sistema OFDM com constelacdo 32QAM sobreposta e 2048

portadoras.

3.3 Desempenho em canais seletivos em freqiiéncia

O desempenho de um sistema OFDM em canais seletivos em freqiiéncia depende da resposta
ao impulso do canal, do niimero de portadoras empregadas, da distancia entre as portadoras
piloto e também da técnica de interpolacao empregada. Para que as expressoes de desempenho
obtidas neste capitulo possam ser empregadas para estimar o desempenho do sistema OFDM
em canais seletivos em freqiiéncia é necessario que a resposta em freqiiéncia do canal possua
ganho médio unitario, ou seja, que o ganho do canal esteja normalizado e que o nimero de
portadoras seja suficientemente alto para que o desvanecimento no canal seja considerado plano
para cada uma das sub-portadoras.

As simulacoes sao realizadas para um canal de comunicacao cujas caracteristicas sao apre-
sentadas na Tabela 3.1, onde P; denota o i-ésimo percurso do canal.

A Figura 3.12 apresenta a resposta em freqiiéncia do canal A. Empregando (2.3) obtém-se
uma banda de coeréncia igual a 64,38 kHz para este canal, considerando-se uma coeréncia de
90%. Os parametros para o sistema OFDM considerado sao apresentados na Tabela 3.2.

A Figura 3.13 apresenta o desempenho do sistema OFDM para modulacao 16 QAM, con-
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Figura 3.11: Desempenho tedrico e simulado de um sistema com modulagcao 32 QAM sobreposta e
OFDM em canal AWGN.

Tabela 3.1: Perfil de atraso do canal seletivo em frequéncia.

‘ Nome ‘ Parametro | Py | P, | Py ‘ Ps ‘ Py ‘ Ps |
Atraso [ps] 0 0,15 2,22 3,05 5,86 5,93

Canal A | Ganho de amplitude | 0,997 | 0,0417 | 0,024 | 0,0324 | 0,0437 | 0,0229
Fase -22,85° | 157,79° | -27,2° | -26,44° | -5,89° | 12,71°

siderando as técnicas de interpolacao apresentadas no Capitulo 2, onde conclui-se que ha uma
perda de desempenho devido ao erro na estimacao do canal. Para baixos valores de relacao
sinal-ruido (menor que 11dB), ndo hd muita diferenga entre os diferentes métodos de inter-
polacao. No entanto, a medida em que a relacdo sinal-ruido aumenta, fica evidente que a

interpolagao empregando o método da FFT apresenta os melhores resultados.

A Figura 3.14 apresenta o desempenho do sistema OFDM para modulagao 32 QAM em cruz,
considerando ainda as técnicas de interpolacao apresentadas no Capitulo 2. Novamente, para
relagoes sinal-ruido baixas (menor que 21dB), todas as técnicas de interpolagao apresentam

desempenho semelhante. Para relacoes sinal-ruido maiores, é possivel verificar que a estimacao
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Figura 3.12: Resposta em freqiéncia do canal A.

Tabela 3.2: Parametros do sistema OFDM.

Parametros Valor
Modulacao M QAM
Ntumero total de sub-portadoras 2048
Ntumero total de pilotos 129
Tempo de simbolo OFDM itil (7) 256 s
Tempo de guarda (AT) T/16=62,5 ps
Tempo total do simbolo OFDM (Torpar) 272 1s
Espacamento entre as pilotos 62,5 kHz
Modulacao empregada nas portadoras piloto BPSK
Taxa de amostragem 8 MHz

empregando FFT apresenta os melhores resultados. Neste caso, o patamar de erro devido a

estimacao do canal fica mais evidente para as interpolagoes ciibica e com filtro FIR, enquanto

nao foi possivel observar o patamar de erro para a interpolacao por FFT, mesmo para taxas

de erro de simbolo de aproximadamente 1077,
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Figura 3.13: Desempenho do sistema OFDM com modula¢do 16 QAM no canal A.
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3.4 Conclusoes

Este capitulo apresentou o desenvolvimento das expressoes para a probabilidade de erro de
simbolo para modulacoes quadradas e nao quadradas, sendo que o segundo conjunto de resul-
tados consiste em uma contribuicao original deste trabalho.

A andlise do desempenho das diferentes técnicas de interpolacao mostrou que a interpolagao
por FFT apresenta o melhor desempenho em canais lineares, ruidosos, estaticos e seletivos em
freqiiéncia. O patamar de erro de simbolo obtido com esta técnica de interpolacao é diversas
ordens de grandeza menor do que os patamares obtidos com as interpolagoes linear, ctibica
ou com filtro FIR. Isto possui como penalidade a maior complexidade de implementacao da
técnica de interpolagao por FFT.

Neste trabalho nao foi feita a andlise da probabilidade de erro de bit, uma vez que esta
depende do mapeamento dos bits nos simbolos da constelacao. Embora essa andlise seja simples
para as modulacoes M QAM quadradas, a obtencao de uma probabilidade de erro de bit para
modulagoes nao quadradas pode se tornar complexa. Em [21], os autores apresentam andlises
para o calculo da BER para as constelacoes em cruz e sobreposta, respectivamente, considerando

mapeamentos especificos.
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Capitulo 4

Desempenho de Sistemas OFDM em

Canais Radiomoveis

Hoje ha um grande interesse na transmissao de dados a altas taxas para receptores moveis, tais
como celulares, PDA’s (Personal Digital Assistant), notebooks, televisores digitais, etc. Desta
forma, a andlise do desempenho de sistemas OFDM em canais moveis é de grande interesse
[9]. Neste capitulo, realiza-se uma andlise do canal de comunicagdo mével e determina-se
qual é o impacto da mobilidade no desempenho do sistema OFDM, considerando as diferentes
modulacoes QAM e as técnicas de interpolacao estudadas. Para o procedimento demonstrado
ao longo deste capitulo considera-se que o receptor de distancia minima seja empregado na

deteccao do sinal.

4.1 Desempenho em Canais Rayleigh

O canal de comunicacao para um sistema de radiodifusao é composto por diversos percursos
entre a antena transmissora e a receptora. No caso de um sistema com mobilidade, cada
percurso que compoe a resposta ao impuso do canal é uma varidvel aleatéria complexa, cuja
magnitude, r;(t), possui distribuicao de Rayleigh e a fase, 6;(¢), possui distribui¢ao uniforme.

Logo, a resposta ao impulso do canal é dada por

h(t) = I_er (1) D5t — 7). (4.1)

Como 7;(t) e 0;(t) variam ao longo do tempo, a resposta em freqiiéncia do canal também varia ao

longo do tempo. Assumindo que o nimero de sub-portadoras que compée o simbolo OFDM seja

47
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suficientemente elevado, a banda de coeréncia do canal serd muito maior do que a separacao
entre duas sub-portadoras adjacentes. Neste caso, cada sub-portadora sofre desvanecimento

plano e, na presenca de ruido, o sinal recebido pode ser expresso por
se(t) = r(t)e?®Ds(t) 4+ n(t). (4.2)

onde s(t) é o sinal transmitido em uma dada sub-portadora e n(t) é uma amostra de ruido.
Normalmente, a velocidade com que o mével se desloca com relacao a estacao transmissora
é baixa. Isto significa que a variacao da amplitude e da fase ao longo do tempo é lenta. Assim o
canal se mantém praticamente constante durante a transmissao de alguns simbolos. O intervalo
de tempo durante o qual o canal permanece praticamente invariante no tempo é chamado de

tempo de coeréncia do canal, e é definido como

Teh = fLD, (43)

onde fp é o desvio de freqiiéncia Doppler. O valor maximo do desvio Doppler, para um movel
se deslocando a uma velocidade v é dado por

fp= (4.4)

v
N
onde A =3 x 108/ f é o comprimento de onda do sinal de freqiiéncia f no vacuo.
O desvanecimento em um dado canal radiomével é lento para um tempo de sinalizacao
menor que o tempo de coeréncia do canal. Isto significa que o simbolo é transmitido antes
que mudangas significativas ocorram no valor de r(¢) e #(¢). Assim, circuitos projetados para
estimar a resposta do canal apresentam bom desempenho, onde a rotacao de fase introduzida
pelo canal pode ser compensada. Assumindo-se que o canal seja lento e que o receptor utiliza
um filtro de Nyquist, pode-se simplificar a notacao, suprimindo-se a dependéncia com relagao

ao tempo. Logo, pode-se reescrever a equacao 4.2 como
Sp =TS+ n. (4.5)

A probabilidade de erro de simbolo de um sistema de transmissao digital em um canal

Rayleigh, considerando uma perfeita estimativa da resposta em freqiiéncia do canal, é dada por

pe = / " Ple/rlp(r)dr, (4.6)

o

onde P(e/r) é a probabilidade de erro instantanea condicionada a r, em canal AWGN ponderada
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pela variacao da relagao sinal-ruido devido ao desvanecimento. Para uma modulagdo M QAM

a probabilidade de erro de simbolo pode ser escrita como

E

PldxnrQ &5 ] (4.7)

onde i é o nimero médio de vizinhos da constelacao e £ é um fator que depende da geometria

e do nimero de simbolos da constelacao. A fungao Q(z) ja definida em (3.6) é a area sob a

calda da distribuicao gaussiana, reproduzida a seguir por conveniéncia

Q)= [ e (—%Q)dy.

n - 0 2
Ple/r] ~ nQ ”mg% = \/L2_7r/— — exp <—%>dx. (4.8)

Como a funcao densidade de probabilidade da amplitude de do sinal é dada por

Logo,

p(r) = = exp (—ﬁ> r> 0, (4.9)

2 2
o; 207

onde o, é o desvio padrao das gaussianas complexas que geram a distribui¢ao de Rayleigh [25],

entdo, aplicando este resultado juntamente com (4.8) em (4.6), tem-se

/j o) o) ’["2 :L'Q
e N rexp| —=—— | exp | —— |dxdr.
b 02\/ 2m /r:O /x: /rngio P < 2@?) b < 2 > (410)

Para resolver esta integral dupla, deve-se realizar uma inversao na ordem de integracao.
Para isso, ¢ necessario identificar a area de integracao no plano x x r, conforme apresentado

na Figura 4.1

Assim, é possivel definir novas faixas de variagao de x e r como

0<z<o0o,

(4.11)
O<r< —E .
No
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Figura 4.1: Area de integracao para inversao da ordem das integrais da equagdo 4.10.

Logo, (4.10) pode ser reescrita como

~ / /V rex _— ex .’17_ deiL‘
Pe ™ 02\/27r =0 P 03 b 2
_ 2 00 2 2
__H _r _ 2 7
_a,? > {/xzoarexp< 2)d;v [D:OUTGXP( 5 25031\%)dx}

ji Vor o0 x? 1
S U L — | |d
m{ 2 o p[ 2 (”gazNﬂO)] ‘”} (4.12)

Fazendo v = £02FE /Ny, tem-se

De =~

N | X

<1 - %) . (4.13)

A Tabela 4.1 apresenta os parametros de (4.12) e (4.13) para as modulacoes apresentadas



4.1. DESEMPENHO EM CANAIS RAYLEIGH

51

no Capitulo 3.

Tabela 4.1: Valores de i e & para as diferentes constelacoes.

Modulacao H § L
(=1 /
M QAM quadrada 8(LL 9) L;(z_ﬁl . M
M QAM em cruz I 311236 Z\/QM
AM—4v2M 12 12
M QAM sobreposta A M1 -

A Figura 4.2 apresenta a curva tedrica e as simulagoes para o sistema OFDM com a mo-

dulacao 16 QAM, considerando todas as interpolagoes apresentadas no Capitulo 2.
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Figura 4.2: Desempenho do sistema OFDM com modulacdo 16 QAM no canal A, definido no Capitulo
3, com mobilidade e o, = 1.

Para obter os resultados apresentados na Figura 4.2 considerou-se que o canal de comu-

nicacao permanece invariante durante o tempo de um simbolo OFDM. Nestas condicoes, o

desempenho do sistema OFDM em um canal seletivo e mdvel é o mesmo do sistema com

portadora unica em um canal plano e mével. Isso pode ser comprovado verificando-se que o

desempenho do sistema OFDM com estimacao perfeita do canal coincide com a curva tedrica
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dada por (4.13). No entanto, se o canal variar sua resposta em freqiiéncia de forma continua ao
longo do tempo, isto ird afetar a ortogonalidade das sub-portadoras, resultando em um patamar
de erro para o sistema OFDM, mesmo com a estimacao perfeita do canal.

Agora considerando as diferentes técnicas de estimacao de canal, novamente é possivel
verificar que o erro na estimacao resulta em uma reducao do desempenho do sistema. Para
relacoes sinal-ruido de até 30 dB nao hé grandes diferencas entre as técnicas FIR, cubica e
FFT. No entanto, é possivel verificar que o patamar de erro para a interpolacao por FFT é
aproximadamente 10 vezes menor do que o patamar das técnicas ctibica e FIR, o que comprova
novamente que a interpolacao por FFT resulta em um melhor desempenho.

A Figura 4.3 apresenta o desempenho do sistema OFDM com modulacao 32 QAM em cruz
no mesmo canal utilizado para obter os resultados apresentados na Figura 4.2, onde pode-se
novamente corroborar o resultado tedrico apresentado em (4.13) com resultados obtidos em
simulacao com estimacao perfeita do canal. Também é possivel verificar que a interpolacao
empregando a FFT apresenta, novamente, desempenho superior as demais técnicas de inter-

polacao.
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Figura 4.3: Desempenho do sistema OFDM com modulagdo 32 QAM em cruz no canal A, definido
no Capitulo 8 com mobilidade e o, = 1.
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4.2 Conclusoes

A obtencao de expressoes analiticas para o cdlculo do desempenho de sistemas OFDM em
canais méveis ¢ uma ferramenta crucial para o projeto de redes de computadores sem fio locais e
metropolitanas, bem como da TV Digital para recepcao em dispositivos méveis. Neste capitulo
foram desenvolvidas expressoes analiticas para a probabilidade de erro de simbolo para um canal
com mobilidade, cuja funcao densidade de probabilidade de Rayleigh caracteriza a magnitude
do sinal recebido ao longo do tempo e a fase faria segundo uma distribuicao uniforme. Também
foi apresentado o desenvolvimento tedrico para estimar a probabilidade de erro de simbolo para
as modulacoes M QAM apresentadas no Capitulo 3. As expressoes para as modulacoes M
QAM nao quadradas consistem em uma contribuicao deste capitulo.

Nas simulacgoes realizadas considerou-se que o canal permanecia estatico durante todo o
periodo de um simbolo OFDM. Deste modo, a mobilidade nao afeta a ortogonalidade das sub-
portadoras e a expressao obtida para sistemas de portadora unica pode ser empregada para
estimar a probabilidade de erro de simbolo do sistema OFDM. Também considerou-se que a
banda de coeréncia do canal era maior do que a largura de faixa de uma sub-portadora, de tal
modo que a seletividade em freqiiéncia que afetava toda a banda se apresentasse como plana
na faixa de cada sub-portadora. Ainda com relacao aos resultados das simulacoes, comprovou-
se novamente que a técnica de interpolacao por FFT apresenta melhor desempenho dentre as

técnicas analisadas.
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Capitulo 5

Esquemas de Diversidade para
Sistemas OFDM

Uma das principais razoes pela degradacao do desempenho de um sistema com recepc¢ao movel
é o fato da magnitude do sinal sofrer atenuagoes profundas (desvanecimento) durante um certo
intervalo de tempo. Uma maneira de minimizar este problema de perda de desempenho do
sistema ¢ utilizar uma técnica de diversidade. O principio béasico é fornecer ao receptor versoes
descorrelacionadas do sinal transmitido, de tal forma que a probabilidade de todas as versoes
sofrerem desvanecimento severo ao mesmo tempo seja pequena.

As principais técnicas de diversidade sao:

e Diversidade Espacial: basicamente consiste em utilizar J antenas de recepcao separadas
de modo a garantir que os diferentes percursos sejam descorrelacionados. A principal
vantagem desta técnica é que nao é necessario aumentar a largura de faixa do sinal para
obter a diversidade. A desvantagem é que nem sempre é possivel conseguir o espacamento
entre as antenas necessario para uma baixa correlacao entre os percursos. Em sistemas
celulares, fica invidvel utilizar esta técnica de diversidade nas unidades médveis, devido ao
seu tamanho reduzido. Normalmente, utiliza-se diversidade espacial de recepcao apenas
nas estagoes radiobase. Em 1998, Alamouti [26] apresentou uma nova técnica de diversi-
dade espacial, onde ao invés de utilizar duas antenas na recepc¢ao, utiliza-se duas antenas
na transmissao e .J antenas na recepcao. O desempenho deste esquema é equivalente ao

esquema de diversidade de recepcao com 2.J antenas.

e Diversidade em freqiiéncia: o principio deste sistema de diversidade consiste em transmitir
as informacoes utilizando .J bandas de freqiiéncias distintas. O espacamento entre as

portadoras deve ser maior do que a banda de coeréncia do canal. Como a eficiéncia

95



56 CAPITULO 5. ESQUEMAS DE DIVERSIDADE PARA SISTEMAS OFDM

espectral deste esquema é muito baixa, ele é pouco utilizado [8].

e Diversidade Temporal: neste esquema a informacao é transmitida em instantes de tempo
distintos, onde a separacao temporal deve ser maior do que o tempo de coeréncia do canal.
Este esquema também reduz a eficiéncia espectral do sistema, caso a taxa de transmissao

tenha que se manter constante [8].

Neste capitulo apenas as técnicas de diversidade espacial serao exploradas, por serem estas
largamente utilizadas. Na técnica de diversidade de recepcao existem diferentes esquemas para
combinar o sinal recebido a partir das J antenas: combinacao por selecao, combinacao por
méxima razao e combinagdo com ganhos iguais. A combinacao por selecao (SC - Selection
Combining) consiste em selecionar sempre a antena receptora que fornece o sinal com maior
poténcia. O fato deste esquema ignorar as informacoes proveniente das demais antenas faz
com que seu desempenho nao seja 6timo. J& a combina¢ao com ganhos iguais (EGC - Equal
Gain Combining) é uma simplificacdo do esquema de combinacao por méxima razao. O EGC
é empregado quando as caracteristicas de desvanecimento dos J percursos nao podem ser
estimadas na recepgao. Finalmente, o esquema de combinac¢do por maxima razao (MRC -
Mazimum Ratio Combining) utiliza todas as informagoes proveniente das antenas de recepcao,
juntamente com as estimativas de desvanecimento de todos os percursos, resultando em um
desempenho 6timo no caso em que os J percursos sao descorrelacionados.[8] [9].

A técnica de diversidade de transmissao esta se tornando cada vez mais comum nos padroes
de alta de taxa de dados que prevéem recepcao por dispositivos méveis. Desta forma, este

capitulo também ird abordar as diferentes maneiras de combinar esta solu¢do com a técnica
OFDM.

5.1 Combinacao por Maxima Razao

Neste esquema de diversidade, os sinais provenientes das .J antenas de recepcao sao combinados
linearmente para formar o sinal que sera entregue ao detector. Assim, é possivel maximizar a
relacao entre a energia de simbolo e a variancia do ruido. A Figura 5.1 apresenta o esquema
de diversidade MRC.

Para facilitar o desenvolvimento da expressao analitica do desempenho do sistema com
diversidade de recepcao, considera-se que o tempo de sinalizacao ¢ muito menor do que o
tempo de coeréncia do canal, de modo que o canal possa ser considerado invariante no tempo
durante a transmissao de um simbolo. Assim, a notacao de tempo sera suprimida nas equacoes

apresentadas a seguir.



5.1. COMBINACAO POR MAXIMA RAZAO 57

N no Estimacio hy

do canal
@LI_.

n, Estimacao h,

do canal
Hé;h_;.
2 ¢

&

Modulador

>

= Demodulador —

n,., |Estimacdo h
-1
do canal

)

Figura 5.1: Diagrama em blocos de um sistema MRC com J antenas de recepg¢ao.

O sinal transmitido, s, percorre .J percursos independentes até atingir as antenas de re-
cepcao. Cada percurso apresenta um fator de atenuacao h; = r;e 7%, onde r; é uma varidvel
aleatoria com distribuicdo Rayleigh e 6; é uma varidvel aleatéria uniformemente distribuida

entre 0 e 2m. Segundo a figura 5.1, o sinal recebido na i—ésima antena é dado por
Sp, = S hi +ng, (5.1)

onde n; é uma amostra do ruido aditivo com densidade espectral de poténcia bilateral Ny/2.
O sinal s,, é entregue ao estimador de canal, responsdvel em obter os coeficientes h!. Para a
andlise do desempenho deste esquema, assume-se que o estimador de canal é ideal, ou seja, o

receptor conhece perfeitamente o canal de comunicacao. Finalmente, o sinal §, dado por

T
L

: (5.2)

VAN
|
-
Il
o
»
3
>

¢ utilizado pelo detector para estimar a informacao transmitida.
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Logo, tem-se que

V3%
Il
T
—

(8 h; + nz) h;(

~ s
ol
_ O

I
™

s
Il
<)

J—1 J—-1 (5.3)
= 7’1-23 + Z rie_jaini
i=0 i=0
J—1
=(rg+rit- i) s+ ) me g
i=0

O resultado apresentado na equagao 5.3 mostra como o esquema apresentado na Figura 5.1
fornece diversidade. Observando o primeiro termo desta equacao, fica claro que a probabilidade
de todos os coeficientes r? apresentarem um desvanecimento severo é pequena. A probabilidade
da atenuacao de poténcia inserida no i-ésimo percurso estar abaixo de um limiar de recepcao,

t, ¢ dada por
plri <t = / p(r;)dr = p,,. (5.4)
0

Logo, a probabilidade de todos os percursos apresentarem uma atenuacao abaixo do limiar de

recepcao é dada por

Pup = P(t0) p(11) pa2) . .. p(es—1) = p]. (5.5)

Para determinar o desempenho de um sistema de transmissao digital neste cendrio, é ne-
cessario determinar a energia do sinal e a densidade espectral de ruido na saida do combinador.

Como a variancia de cada amostra n; é Ny, tem-se que a variancia total é dada por

No, =No » 7. (5.6)

J4 a energia média do sinal na saida do combinador é dada por

T
L

ET:E (7“22)

: (5.7)

Il
<)

i

onde E ¢ a energia média dos simbolos da constelacio empregada.



5.1. COMBINACAO POR MAXIMA RAZAO 59

Portanto, a relacao sinal-ruido na saida do combinador ¢ dada por

2
_ J—

FE ’Zizol (7“@2 )
ﬁo Zj:_ol i

(3

5= (5.8)

uma vez que 7; € um numero real para qualquer i. Utilizando a desigualdade de Cauchy-Schwarz

[11], que afirma que

J—1 2 g J—1
i=0 i=0 i=0

onde a igualdade somente é mantida se a; = b, entao é possivel reescrever a equacao 5.8 como

= J-1 J—1
_ E Zi:o |7"i|2 Zi:o |7"i|2

i Iril?
J-1 (5.10)

Note que este resultado implica que a melhor relacao sinal-ruido é obtida quando o ganho
do i-ésimo braco é multiplicado pela atenuacao apresentada no i-ésimo percurso. Isto significa

que o percurso mais atenuado ¢ menos relevante na composicao do sinal que serd entregue ao

2 B
i Ng’

a relagao sinal-ruido total pode ser vista como a soma das .J relacoes sinal-ruido individuais.

detector. Note que, uma vez que a relacao sinal-ruido do i-ésimo braco é dada por r entao
Deste modo, a relacao sinal-ruido total pode ser elevada, mesmo que a relacao sinal-ruido de
cada braco seja baixa. No caso do esquema de combinacao seletiva, a relacao sinal-ruido total

é, simplesmente, a maior das .J relacoes sinal-ruido possiveis.

A probabilidade de erro em um canal com desvanecimento plano modelado pela distribuicao
de Rayleigh pode ser obtida se a funcao densidade de probabilidade da relacao sinal-ruido na
saida do combinador for conhecida. Seja o = Z}]:_ol r2. Como o desvanecimento em cada
braco de recepcao é Rayleigh, entao a funcao densidade de probabilidade de o serd a soma dos
quadrados das .J varidveis Rayleigh. Primeiramente, deve-se encontrar a funcao densidade de

probabilidade de w; = r2. Sabe-se que

p(w;)dw; = p(r;)dr;, (5.11)

onde dw;=2r;dr;.
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Assim,
P\
plw) = Ty
i A=y
1 2
= S e <—2T’2> (5.12)
o ) ey
1 (5
=—e — .
202 P 20?2
A funcao geratriz de momento de w; é dada por
o(w;) = E[e™] = / e p(w;)dw;
0

o 1 0 w;
—27‘3 i exp 3“’”273 dw;
1 o0 (1 du
= 20_3 ; exp w; 20_3 S W; (513)
1 202
202 (1 —202s)

1

o 1 _ g\
207 (203 s)

Por definicao, a funcao densidade de probabilidade da soma de varidveis aleatdrias indepen-
dentes é igual a convolucao das funcoes densidade de probabilidade individuais. Desta forma,

a funcao densidade de probabilidade de p é dada por

p(0) = p(wo) * p(wr) * p(ws) * - -+ * p(wy_1). (5.14)

Logo, a funcao geratriz de momento de g é dada pelo produto das funcoes geratriz de momento

de w;. Como w; sao identicamente distribuidas, tem-se

J-1 1 ’
¢( ) = (b(wz) =
’ 11 207 (54 — ) (5.15)

O resultado apresentado na equagao 5.15 é a funcao geratriz de momento de uma variavel

aleatéria com distribuicao de Erlang. Logo, a funcao densidade de probabilidade de o é dada
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por
(0) (z757) &t exv (—320)
plo) =
(J —1)! (5.16)
= —1 T=lexp [ — L
T ogi(g—? TP\ T2 ¢
Finalmente, como ¥ = E /Ny o, a funcio densidade de probabilidade de ¥ é dada por
p(7)dy = p(o)de
_ p(o 5.17
o= 22 617
Aplicando a equacao 5.16 na equacao 5.17, tem-se
) 1 1) e (g
= — — X — —
P = 91027 EINy(T — 1)1 \E/N, P\ 7202 E/N, 6.15)
_ 1 571 exp <_L> '
(202 E/N,)” (J —1)! 207 E/No

A funcao densidade de probabilidade de 4 pode ser utilizada para estimar a probabilidade

de erro de um dado esquema de modulacao digital no canal Rayleigh. Seja a probabilidade de

erro de uma modulagao digital dada por

Pleli) ~ 1 Q (VET) = 1Q (V) (5.19)
Como 7 = £7, entao
p(%e) = 2@ ,
_ (5.20)
= ! 77 exp (——fy_ ) .
(202 €E/Ny)” (J = 1)! 2026 E /Ny
Fazendo 202 £E = Z, tem-se
N 1 - _ ke
00 = = e (57 20
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Assim, a probabilidade de erro, considerando o esquema de diversidade MRC, é dada por

pe ~ / plele] p(7e)d7e
.
E (5.22)

ﬁ(g/NO/;LJ(J 1) /%:0 /g:\/g%]_l exp (57]5\70> exp (—2?)dady;.

Para resolver a equacao 5.22 é necessario inverter a ordem de integracao, levando em consi-

deracao a area de interesse representada na Figura 5.2.

1.4

1.2 g
Area de Integragdo
1 |

0.8 4

> prm—

0.6 Y 1

0.4 4

0.2 B

0 I I I I I
0 0.5 1 1.5 2 25 3

¥

Figura 5.2: Area de integracao da equagdo 5.22.

Observando a Figura 5.2 é possivel concluir que

0 <z < oo,
(5.23)
0 <7 < 227

Assim, tem-se

— 00 22
H ~J—1 Ve 2\ 71—
e ™ = exp | — exp (—x°)dyedz. 5.24
g ﬁ(e/No)J(J—1>!Lzoﬂ5:OVf p(a/%) p (—a%)de (5:24)

Resolvendo a equacao 5.24, tem-se [27]

1=\ &R T-1+k 1+¢\"
Pe R | —— - (5.25)
2 — k 2
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£/2Ny [ e
— = . 5.26
° 1+E&/2N, 147, ( )

A diversidade de recepcao apresentada pode ser aplicada a sistemas com miiltiplas porta-

onde

doras, tal como mostra a Figura 5.3.
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Figura 5.3: Diagrama de blocos de um sistema OFDM com recep¢do MRC utilizando J antenas.

A Figura 5.4 apresenta a curva de probabilidade de erro de simbolo tedrica e os resul-
tados de simulacao empregando modulacao 16 QAM, enquanto que a Figura 5.5 apresenta
esta comparacao para um sistema OFDM com modulacao 32 QAM em cruz. Em ambos os
casos realizou-se a simulacdo com estimacao perfeita do canal e também com as técnicas de

interpolacao apresentadas no Capitulo 2. Foram utilizadas duas antenas de recepcao.

Observando a Figura 5.4 é possivel verificar que a técnica de interpolagao com FFT apresenta
o melhor desempenho para relagoes sinal-ruido maiores que 26 dB. No entanto, o ganho deste
tipo de interpolacao com relagao as interpolagoes ciibica e com filtro FIR torna-se menor, se
comparado com o ganho obtido em canais estaticos. Essa reducao fica mais evidente no caso

apresentado na Figura 5.5.

Logo, o aumento na ordem da modulacao faz com que o desempenho da interpolacao por
FFT seja praticamente igual ao desempenho das interpolacoes ciibica ou com filtro FIR. No
entanto, a implementacao das tltimas é mais simples do que a implementacao da interpolacao
por FFT. Assim, o uso da interpolacao por FFT nao ¢ justificado quando a ordem da modulagao

¢é elevada.
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Figura 5.4: Desempenho do sistema MRC-OFDM com modulagao 16 QAM no canal A com mobili-
dade e 0, = 1.

5.2 Diversidade Espacial na Transmissao

O uso de diversidade espacial na recepcao representa uma maneira de minimizar os efeitos
do desvanecimento no desempenho do esquema de modulacao digital empregado. No entanto,
existem diversos cendrios onde seria interessante utilizar diversidade espacial na transmissao,
ao invés de utilizé-la na recepcao. Um exemplo é na radiodifusao de sinais digitais. Em geral,
em sistemas de radiodifusao, os transmissores cobrem uma grande area, provendo servicos para
varios receptores. Deste modo, é mais interessante permitir que os receptores sejam o mais
simples e baratos possiveis, enquanto os transmissores podem ser mais caros e complexos. A
Figura 5.6 apresenta o cendrio onde a diversidade espacial de transmissao foi empregada para

um servico de radiodifusao.

Mesmo nos sistemas ponto-a-ponto bidirecional, o uso de diversidade espacial na transmissao
pode apresentar uma melhora de desempenho. Nestes enlaces, é bastante comum o uso de
diversidade espacial de recepcao, ou seja, os radios ja possuem duas antenas para a recepcao do

sinal, mas apenas uma antena é utilizada para a transmissao a cada tempo de sinalizacao. Se
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Figura 5.5: Desempenho do sistema MRC-OFDM com modula¢cao 32 QAM em cruz no canal A com

mobilidade e o, = 1.

esta técnica de diversidade de transmissao for utilizada, ambas antenas sao empregadas para

transmitir informacgoes simultaneamente, o que faz que o ganho de diversidade seja dobrado.

A Figura 5.7 apresenta o diagrama em blocos de um esquema que utiliza apenas a diversidade

de recepcao, enquanto que a Figura 5.8 apresenta o diagrama em blocos de um sistema de

diversidade de transmissao e recepgao.

As redes locais sem fio (WLAN) e as redes AD-HOC sao casos onde o uso da diversidade de

transmissao e recepcao ¢ viavel. Nestes sistemas, a mobilidade sempre é um requisito que deve

ser atendido. Por este motivo, diversos fabricantes de equipamentos para rede sem fio utilizam

duas antenas para obter diversidade espacial na recepcao. Assim, do mesmo modo que nos

cenarios de enlaces ponto-a-ponto, as antenas de recepcao podem ser empregadas também para

a transmissao, dobrando a ordem de diversidade do sistema.
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- Area de Cobertura da Antena 0

- Area de Cobertura da Antena 1

Figura 5.6: Cendrio de radiodifusdo utilizando diversidade espacial na transmissao.

5.2.1 Cddigo Espago-Temporal

Um dos esquemas de diversidade de transmissao mais difundido atualmente é o proposto por S.
Alamouti em [26]. Este esquema é conhecido como c6digo de bloco espaco-temporal (STBC -
Space Time Block Code). O principio basico deste esquema consiste em arranjar os simbolos a
serem transmitidos em uma matriz espago-temporal, de modo que o receptor possa recupera-los
utilizando a diversidade obtida através dos diferentes percursos entre as antenas de transmissao
e recepcao. A tabela 5.1 apresenta a matriz espago-temporal empregada neste esquema. Os
simbolos ¢ e ¢;11 sao transmitidos nos instantes de tempo ¢ e t + T, respectivamente, onde T

¢ a duracao de um simbolo.

Tabela 5.1: Matriz de transmissao para o esquema de Alamouti.

Tempo Antena 0 Antena 1
instante kT Ck —Cpi1
instante (k + 1)7Ty Ch+1 cr

Para que os sinais transmitidos simultaneamente nas duas antenas de transmissao nao
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Figura 5.7: Diagrama em blocos de um sistema com diversidade de recep¢aio.
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Figura 5.8: Diagrama em blocos de um sistema com diversidade de transmissao.

causem interferéncia intersimbdlica, é necessario que a seguinte condigao seja satisfeita [28]:

ccr

e g, 5.27
ot P (5:27)
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onde C é a matriz de transmissiao apresentada na Tabela 5.1, (-)* denota a operacao transposta
conjugada (hermetiano) e Ip é a matriz identidade. Note que os sinais transmitidos pelas duas
antenas durante os instantes kT e (k+1)7, formam uma palavra-cédigo da codificagao espago-

temporal.

Assumindo que o receptor possui apenas uma antena de recepcao pode-se implementar este

esquema de diversidade conforme apresentado na Figura 5.9.

€ “Chii
Antena C vl Ch Antena
de TX 0 \( \( de TX 1
—r 0% — o8
hO r,.e hl— r.e
Antena Rx

" —(1)
ruido e
interferéncia

Y hy Y
Estimacdo de > .
Canal hl . Combinador
ho G ¢ Cis 1¢ .
> Detector —Q(>
h1 o por Dis.tﬁncia Cral
» Minima

Figura 5.9: Diagrama em Blocos do Esquema de Alamouti, considerando uma antena de recepgao.

Os sinais transmitidos pelas antenas 0 e 1 sofrem os efeitos introduzidos pelos canais de
comunicagao com desvanecimento plano com distribuicao Rayleigh. Na proposta apresentada
em [26] considerou-se que o desvanecimento no canal de comunicagao era plano em toda a
faixa de freqiiéncia de interesse e que o tempo de coeréncia do canal era maior que o tempo de

sinaliza¢do de uma palavra cédigo (desvanecimento plano e lento), ou seja,

Ten > 2T, (5.28)

uma vez que a palavra-codigo é composta por dois simbolos. Deste modo, considera-se que as

variaveis hg e h; sejam constantes durante o tempo de sinalizacao de pelo menos dois simbolos.



5.2. DIVERSIDADE ESPACIAL NA TRANSMISSAO 69

Assim, o sinal recebido no instante de tempo kT, é dado por
Te = hock — hicj iy + i, (5.29)
enquanto que o sinal recebido no instante (k 4+ 1)7T; é dado por
Tkt1 = hoCrr1 + hicg + g1, (5.30)
onde ny e ngy1 sao as amostras de ruido nos instantes de tempo kT e (k+1)T}, respectivamente.

Os sinais 7y e 7511 devem ser combinados de modo que a diversidade obtida pela transmissao
dos sinais em canais descorrelacionados seja obtida. A combinagao apresentada em (5.31) e

(5.32) resultam na diversidade desejada.

~ * *
Ck = hor + hirp

= ha (hoCk — hch-I-I + nk) + hl (hOClc—i—l -+ hlc,‘; + ”k+1)*

(5.31)
= |h0|20k — hohicyyq + hing + hohicyy, + |hi|cx + hing,q
= (|h0|2 + |h1|2) Cr + hyng + hang .
Cht1 = héml - hm’i
= hg (hoCks1 + hicy + ngy1) — My (hock —hicy, + nk)* (5:32)

2 * * * * * 2 *
= |h0| Ck+1 + hohlck + honkﬂ — hohlck + |h1| Ck+1 — hlnk

= (|ho|2 —+ |h1|2) Cky1 — hln,’; + hénkﬂ.

As Equagoes (5.31) e (5.32) mostram que os simbolos estimados ¢, e ¢;41 sofrem a influéncia
das amostras de ruido transmitidas nos instantes de tempo kT e (k + 1)T. Considere que a
poténcia total empregada na técnica de diversidade de transmissao seja igual a poténcia uti-
lizada em um esquema MRC, de modo que a poténcia em cada uma das antenas seja igual a
metade da poténcia empregada no esquema MRC. Logo, como cada sinal recebido estd conta-
minado por duas amostras de ruido independentes, espera-se que o desempenho do esquema de
Alamouti sofra uma reducao de desempenho de 3dB, quando comparado com o esquema MRC

correspondente. Portanto, pode-se adequar (5.25) para obter uma expressao analitica para o
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desempenho do esquema de diversidade de transmissao, fazendo

1=\ Y g1+ k 1+¢\*
pe~u<7> > . —) (5.33)

k=0

onde

(5.34)

e J é o niumero de antenas de recepcao.

A Figura 5.10 apresenta uma comparagao entre a curva tedrica apresentada em (5.33) com a
simulacao computacional, considerando um sistema com portadora tnica e a modulagao BPSK

coerente em um canal plano e lento.

-1

10 =
D -
.
~ \ \\\
) \ \ -
1 0 N X -
‘\ \\\ ‘\ oy
AN e
NN § 8,
)\ SR
3 RS
. )
10 N
0L O X
» N AN
LN AN
N N
‘ ™\ N\
Legenda N S
©-0-0 Simulagéo - Sem Diversidade N\ N
A Simulagéo - Diversidade Tx \ \\7
1 ()'5 d—f—— Simulagao - Diversidade Rx \‘
— — — Curvas Tedricas ‘}\\%
0 5 10 15 20 25

Relagao sinal-ruido [dB]

Figura 5.10: Desempenho de um sistema com diversidade de transmissao e modula¢cao BPSK coerente
com portadora singela em canal Rayleigh plano e o, = 1.

Para um receptor com duas antenas de recepcao, o esquema de Alamouti fornece um ganho
de diversidade de ordem 4. A Figura 5.11 apresenta um esquema onde emprega-se duas antenas

de transmissao e duas antenas de recepcao para obter diversidade, onde a matriz de transmissao
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permanece a mesma mas os sinais recebidos em cada antena e em cada instante de tempo sao

diferentes do caso anterior, onde o receptor possui apenas uma antena. Considere a seguinte

Cx _C:H
Antena ke €« Antena
deTXO0 Y Y deTX 1
hy : \:::«’:: : hy
Va P v
Antena hl 2 Antena
de RX 0 de RX 1
Mo n
Estimagdo de Estimacgdo de
Canal Canal
hy | hy ) b
»| Combinador |4
Y vy vE yE. vy oy .
Ck
Detector Maxima Verossimilhanga é,
"

Figura 5.11: Esquema de diversidade com duas antenas de transmissao e duas antenas de recep¢ao.

nomenclatura para a modelagem matematica deste esquema:

e hy: resposta ao impulso do canal de comunicacao entre a antena de Tx. 0 e a antena de
Rx. 0.

e hy: resposta ao impulso do canal de comunicacao entre a antena de Tx. 1 e a antena de
Rx. 0.

e ho: resposta ao impulso do canal de comunicacao entre a antena de Tx. 0 e a antena de
Rx. 1.

e hj3: resposta ao impulso do canal de comunicacao entre a antena de Tx. 1 e a antena de
Rx. 1.

e 1o sinal recebido pela antena de Rx. 0 no instante de tempo k7.

e 1y ;: sinal recebido pela antena de Rx. 1 no instante de tempo k7.
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® 79 4+1: sinal recebido pela antena de Rx. 0 no instante de tempo (k + 1)75.

e 71 441: sinal recebido pela antena de Rx. 1 no instante de tempo (k + 1)75.

e ng;: amostra de ruido presente na antena de Rx. 0 no instante de tempo k7.

e n;;: amostra de ruido presente na antena de Rx. 1 no instante de tempo k7.

e ng,+1: amostra de ruido presente na antena de Rx. 0 no instante de tempo (k + 1)7.

e 1y ;+1: amostra de ruido presente na antena de Rx. 1 no instante de tempo (k + 1)7.

Assim, pode-se escrever que

*
To, = hocr — hicy + nog
%
Tk = hocy — hacp +nig,
(5.35)
*
T0k+1 = hoCry1 + hicy + Ny

*
T k1 = hocpyr + hacy + 1y gy

As Equagoes (5.36) e (5.37) mostram como os sinais recebidos devem ser combinados para

que a diversidade entre os quatro percursos independentes seja alcancada.

~ * * * *
Cr =hgrox + hirg g + horie + hsry g

:hg (hOCk - hICZ_H + nO,k) + hy (h00k+1 + hlc}‘; + n()’/H_l)* +

* (5.36)
+hy (hack — hscy ) + nig) + hs (harpr + hsci + nypir)
= (|hol?* + 1ha” + [ha|* + |hs|?) ck + hino + hang gy + Bina g + hand .,
Ch1 =hgros1 — Mgy + hori g — hariy,
=h (hocrs1 + hich + nogs1) — b (hock — hichy +mox)” + (5.37)

+h} (hacks1 + hach + nigs1) — ha (hack — hachyy +nug)
= (|h0|2 + |he]? + |ho)* + |h3|2) Crr1 + honoks1 — hang  + honi g — hang.
Observe que se a poténcia em cada antena de transmissao for a metade da poténcia em-
pregada em um sistema com diversidade de recepgao, entao o esquema de Alamouti com duas

antenas de recepcao apresentara uma reducao de desempenho de 3 dB com relacao ao esquema

de diversidade de recepcao com 4 antenas.
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5.3 Integracao da Diversidade de Transmissao com o
OFDM

O principal problema com a técnica proposta por Alamouti é que o desvanecimento do canal
deve ser plano para que o desempenho tedrico seja alcancado. No entanto, como ja foi discu-
tido anteriormente, atualmente os servicos de comunicacoes digitais exigem larguras de faixa
cada vez maiores, de modo que o canal geralmente é seletivo em freqiiéncia. A associacao da
codificacao espaco-temporal com o sistema OFDM é uma solucao para se obter diversidade de
transmissao em canais seletivos em freqiiéncia. As principais formas de combinar a codificacao

espaco-temporal com OFDM sao apresentadas a seguir.

5.3.1 Codificacao Espaco-Temporal com OFDM

A codificacao espaco-temporal pode ser aplicada em dois simbolos OFDM adjacentes, tal como
ilustra a Figura 5.12. Essa combinacgao resulta STC-OFDM (Space Time Coding - Orthogonal
Frequency Division Multiplexing) [29]. Neste caso, a matriz de transmissao é representada pela
Tabela 5.2.

Tabela 5.2: Matriz de transmissao para o esquema STC-OFDM.

| Antena 0 Antena 1
k-ésima portadora do i-ésimo simbolo OFDM Ci —Ciy
k-ésima portadora do (i + 1)-ésimo simbolo OFDM Cit1 cf

)

Note que os resultados apresentados em (5.31) e (5.32) podem ser utilizados para combinar
os sinais recebidos, onde 7, passa a ser o sinal recebido da k—ésima sub-portadora no instante
de tempo iToppy, enquanto que 751 é o sinal recebido no instante (i + 1)Torpy, ambos
na mesma freqiiéncia. Nesta técnica, a resposta em freqiiéncia do canal pode variar de uma
sub-portadora para a outra. No entanto, para que o ganho de diversidade seja maximo, é
necessario que a resposta em freqiiéncia do canal se mantenha constante durante o intervalo
dos dois simbolos OFDM.

5.3.2 Codificagcao Espaco-Frequiéncia com OFDM

Na codificacao espaco-freqiiéncia, a matriz de transmissao apresentada na Tabela 5.1 nao é
montada em dois instantes de tempo distintos, mas sim em duas sub-portadoras adjacentes,
conforme apresentado na Tabela 5.3 e ilustrado na Figura 5.13. Este esquema é denominado
de SFC-OFDM (Space Frequency Coding - Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [30].
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t=0+DT t=iT .,

subportadora 1 Co Cq
subportadora 2 C4q C3
subportadora 3 Co Cs Ant.
subportadora4 | ©8 ¢7 ﬂ

’ Cio co ) IFFT

) ci i H, ()

: Ci4 c13

L Receptor
subportadora 1 cr -c o
subportadora 2 s’ -4
o H
subportadora3 | €5 g Ant. 1(H)
subporfadora 4 c7 -cg* :> IFFT 41\(
cy -¢ o
* C ik 1 -C 13
¢ Y ik3 -C %1‘ 4

Figura 5.12: Esquema de diversidade espago-temporal com OFDM.

’

E importante ressaltar que apés a FF'T na recepcao, o mesmo procedimento de deteccao
apresentado em (5.31) e (5.32) pode ser empregado para obter as estimativas dos simbolos
transmitidos nas duas sub-portadoras, onde r; passa a ser o sinal recebido na freqiiéncia da
k-ésima sub-portadora e 71 o sinal recebido na freqiiéncia da (k + 1)-ésima sub-portadora,

ambas do mesmo simbolo OFDM.

Note que no esquema apresentado na Figura 5.13, o desvanecimento no canal nao precisa
ser plano para todas as freqiiéncias do sinal OFDM, mas para que o esquema de diversidade de
transmissao funcione adequadamente, é necessario que a resposta em freqiiéncia do canal seja
a mesma para as duas sub-portadoras adjacentes. A resposta em freqiiéncia do canal também
deve se manter invariante ao longo da duracao do simbolo OFDM, ou seja, o tempo de coeréncia

do canal deve ser maior do que o tempo de sinalizacao do sistema OFDM.
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Tabela 5.3: Matriz de transmissdo para o esquema SFC-OFDM.

| Antena 0 Antena 1
k-ésima portadora do i-ésimo simbolo OFDM Ck —Cpyq
(k + 1)-ésima portadora do i-ésimo simbolo OFDM

Ck+1 Ch

subportadora 1 | ¢4

Ant.
subportadora 2 | €2 0

subportadora 3 | c3 j> IFET | ] Ho(f)

subportadora 4 | ¢4 \
* L Receptor
subportadora 1 | -Co /
. Arlt.

subportadora 2 | ¢4

subportadora 3 | -, H(f)
—IFFT -

subportadora 4 | ¢

Figura 5.13: Esquema de diversidade espacgo-frequéncia com OFDM.

5.4 Estimacao de canal para sistemas STC- e SFC-OFDM

Nos sistemas STC-OFDM e SFC-OFDM com uma antena de recepgao é necessario estimar os
dois canais de comunicacao para que o sistema opere corretamente. Existem diferentes maneiras

de estimar os canais de comunicacao. Algumas destas técnicas serao apresentadas a seguir.

5.4.1 Estimacao de canal utilizando simbolos pilotos e supressao de

sinalizacao

Esta técnica consiste em transmitir um simbolo piloto pela antena 0, enquanto a sinalizagao
pela antena 1 é suprimida. Assim, estima-se Hy(f) sem a influéncia do sinal da antena de
transmissao 1. No préoximo intervalo de sinalizacao, o simbolo piloto é transmitido pela antena
1. Assim, estima-se H;(f) sem a influéncia do sinal da antena de transmissao 0. A Figura 5.14
apresenta a técnica de estimacao de canal com supressao de sinalizagao em cada antena [13].

Como durante a transmissao dos simbolos piloto nao ha transmissao de dados, todas as
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Ant Piloto Dados.+ Sma}hzagao + Piloto
0 Sincronismo

AntY
1

Dados + Sinalizacdo +

. . Piloto
Sincronismo

Piloto

Figura 5.14: Estimacdo de canal utilizando simbolos pilotos e supressao da sinalizagdo.

portadoras do sinal OFDM podem ser usadas para estimar o canal. Isto significa que esta
técnica de estimacao de canal resulta na maxima resolucao possivel no dominio da freqiiéncia.
Assim, se o canal nao variar significativamente durante o intervalo de tempo entre a transmissao
de simbolos piloto, entao o erro na estimativa do canal é minimo. Neste caso, o tempo de

coeréncia do canal deve atender a condicao:
Ten > (Kp +2)Torpu, (5.38)

onde K p é o numero de simbolos transmitidos entre os simbolos piloto. Note que, nesta técnica,
nao é necessario transmitir portadoras piloto em todos os simbolos OFDM, de modo que a taxa

de bits do sistema é dada por
Kp Nlog,(M)

- Kp+2 Torpm

Em canais radiomoveis, o tempo de coeréncia do canal é inversamente proporcional a veloci-

Ry

(5.39)

dade de locomocao da unidade mével. Assim, o baixo tempo de coeréncia forca a necessidade
de atualizar a estimativa do canal em curtos periodos de tempo para evitar a queda de desem-
penho do sistema. Com esta técnica de estimacao de canal, isto significa reduzir o parametro
Kp, o que reduz sensivelmente a vazao do sistema. Por este motivo, a técnica de estimacao
empregando simbolos pilotos com supressao de sinalizacao nao é empregada em sistemas onde

a alta mobilidade se faz presente.

No entanto, nos casos onde o tempo de coeréncia do canal é longo, esta técnica apresenta
resultados proximos do limite estabelecido pela curva tedrica, tal como mostra a Figura 5.15.
O canal utilizado para obter os resultados de simulacao apresentados na Figura 5.15 é o mesmo
que foi empregado nas demais simulacoes apresentadas ao longo deste trabalho. Empregou-se
a transmissao SFC-OFDM, onde os parametros do sistema OFDM também mantiveram-se os
mesmos. A modulacao empregada foi a 16 QAM. Nesta simulacao considerou-se que o canal

permaneceu invariante no tempo durante a transmissao de 12 simbolos OFDM consecutivos.
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Figura 5.15: Desempenho da técnica de estimagao com simbolos pilotos e supressio de sinaliza¢do
no canal A com desvanecimento lento.

5.4.2 Estimacao de canal utilizando simbolo sem supressao de sinali-

Zacao

E possivel aumentar a taxa de bits do sistema empregando a estimacao de canal com simbolos

pilotos sem suprimir a sinalizacao. Neste caso, deve-se empregar a codificacao espaco-freqiiéncia

nos simbolos piloto. A codificacdo espaco-temporal nao resulta em aumento da taxa de bits,

uma vez que é necessario transmitir dois simbolos piloto para que seja possivel estimar o canal.

No caso da técnica SFC-OFDM, os simbolos pilotos sofrem a codificacao espago-freqiiéncia tal

como apresentado na Tabela 5.3. A Figura 5.16 ilustra essa técnica.

A taxa de bits deste sistema é dada por

Kp

N log, (M)

Ry

 Kp+1 Torpum

(5.40)

Seja p o valor transmitido em cada portadora do simbolo piloto sem a codificacao espaco-



78 CAPITULO 5. ESQUEMAS DE DIVERSIDADE PARA SISTEMAS OFDM

Ant Piloto Dados + Sinalizacdo +
0 0 Sincronismo

AmY Piloto Dados + Sinalizagio +
1 1 Sincronismo

Figura 5.16: Técnica de estimacdo de canal sem supressao de sinalizagdo para sistemas SFC-OFDM.

freqiiéncia. Logo,

Spo(k) =1 YV k

—p*  para k par (5.41)
Sp (k) = N ,
p*  para k impar

onde s,, ¢ o simbolo piloto transmitido na antena 7 e k é o indice da sub-portadora do simbolo

OFDM. Os sinais recebidos na k e (k + 1)-ésima sub-portadoras sao dados por

ry = Hop — Hip* + ny,

(5.42)

Thy1 = Hop + Hip™ + npgy1.
Resolvendo-se o sistema de equagoes apresentados em (5.42) para Hy e Hy, tem-se

H, = Tk41 + Tk ; g — Ng41

i (5.43)
g, = e — Tk + Nk — N1
1= .

2p*

Como as amostras de ruido, nj € ngy; nao podem ser determinadas, a estimativa da resposta
em freqiiéncia dos canais sofre a influéncia do ruido. Logo, a a resposta em freqiiéncia estimada

sera dada por

I:IO _ Tk+12+ Tk
o (5.44)
fr, = T T

2p*

Note que o uso desta técnica para estimar o canal resulta em uma resolucao duas vezes
menor do que a estimacao utilizando supressao de sinalizacao, ja que neste caso, é necessario

que a resposta em freqiiéncia do canal seja a mesma para as freqiiéncias k e k + 1. Caso a
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resposta em freqiiéncia do canal varie significativamente entre duas portadoras adjacentes, a
correlacao entre as partes da palavra cédigo do SFC-OFDM serd afetada, resultando na reducao
de desempenho do sistema. A Figura 5.17 apresenta o desempenho deste esquema no mesmo
canal de comunicagao empregado nas demais simulacoes e considerando os mesmos parametros
para o sistema SFC-OFDM empregado para obter o resultado de simulagao apresentado na
Secao 5.4.1.
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Figura 5.17: Desempenho da técnica de estimagao com simbolos pilotos sem supressdo de sinaliza¢do
no canal A com desvanecimento lento.

Observando a Figura 5.17, é possivel concluir que a reducao na resolucao da estimativa da
resposta em freqiiéncia do canal resulta em um patamar de erro de simbolo. Este patamar nao
pode ser observado na Figura 5.15, pois neste caso a resolucao da estimativa da resposta em

freqiiéncia do canal é maxima.

5.4.3 Estimacao de canal empregando portadoras piloto

O uso do esquema de diversidade visa principalmente melhorar o desempenho do sistema em

canais variantes no tempo. Em sistemas com mobilidade, o tempo de coeréncia do canal é da
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mesma ordem de grandeza do simbolo OFDM. Deste modo, fica invidvel empregar a técnica
de estimagao de canal utilizando simbolos piloto, pois isto degradard de maneira significativa o
desempenho do sistema, pois a estimativa de canal seria pouco precisa entre os simbolos piloto.

No entanto, é possivel realizar a estimacao do canal empregando portadoras piloto em todos
os simbolos OFDM. Desta forma, pode-se obter uma estimativa da resposta em freqiiéncia do
canal a cada palavra-cédigo recebida. O modo de realizar a estimagao depende da técnica de
transmissao empregada: STC-OFDM ou SFC-OFDM.

Estimacao de canal com portadoras piloto em sistemas STC-OFDM

No sistema STC-OFDM, as portadoras piloto sao inseridas no simbolo OFDM e sofrem a
codificacao tal como apresentada na Tabela 5.2 [31]. A Figura 5.18 ilustra como essa técnica

pode ser aplicada.

t=(k+1)Torom t=KTorpm

subportadora 1 ? Pl
subportadora 2 | ¢, ¢
subportadora 3 | ¢4 c3 Ant.
subportadora 4 | P4 P3 40\(
' 6 es ) IFFT
) cg c7 H, ()
i & P5
- i
subportadora 1 F po* Receptor
subportadora 2 ? -co*
subportadora 3 | € 3 -c4" Ant. H, ()
subportadora 4 p3 P4 J
- 3 <¢| ) IFFT
. cf -cg"
. 5| 6’

Figura 5.18: Técnica de estimacgao de canal utilizando portadoras piloto no esquema STC-OFDM.

Utilizando este método, é possivel obter uma estimativa do canal com a mesma resolucao
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que a técnica apresentada no Capitulo 2. No entanto, neste caso é necessario que o canal
permaneca invariante no tempo pelo menos durante 2 Tyorpys segundos, para que a estimativa
obtida seja valida para toda a palavra codigo.

Os sinais recebidos na freqiiéncia das portadoras piloto nos instantes kTorpas € (k+1)Torpy

sao0, respectivamente,

re = Ho(fi)pj — Hi(fi)Dj 41 + 1k,

(5.45)
Tr1r = Ho(fi)pj1 + Hi(fi)p; + nkva

onde f; é a freqiiéncia da i-ésima portadora piloto e p; é o valor transmitido na portadora
piloto. Assumindo-se p; = p para qualquer j e resolvendo o sistema de equac¢oes apresentado
em (5.45) para Hy(f;) e Hi(fi), tem-se

Tkl + Tk — Mg — Mgyt

H i) — ’
o() - -
I Tkl — Tk N — Mg '

Como o valor das amostras do ruido nao podem ser estimado, a estimativa para a resposta em

freqiiéncia do canal nas freqiiéncias das sub-portadoras piloto serd dada por

. Tkl + 7

Ho(fi) = H;—pk,

R Fer1 — T (5.47)
Hi(fi) = 2—1)*7

onde havera um erro devido ao ruido. Para obter a estimativa da resposta em freqiiéncia do
canal nas freqiiéncias das sub-portadoras de dados pode-se empregar as técnicas de interpolagao
apresentadas no Capitulo 2. A Figura 5.19 apresenta o desempenho de um sistema STC-OFDM
com os mesmos parametros empregados nas demais simulagoes, considerando-se a modulagao
16 QAM. Ja a Figura 5.20 apresenta o desempenho do sistema STC-OFDM para a modulacao

32 QAM em cruz. Em ambas situagoes, considerou-se o canal estatico durante a palavra-codigo.

Observando os resultados apresentados nas Figuras 5.19 e 5.20 é possivel concluir que
as técnicas de estimacao apresentam desempenho semelhante tanto em sistemas STC-OFDM
quanto em sistemas MRC-OFDM, salvo a penalidade de 3 dB. No entanto, para o esquema
MRC, o canal deve permanecer constante apenas durante o tempo de um simbolo OFDM,
enquanto, que no esquema STC-OFDM, é necessario que a resposta em freqiéncia do canal
permaneca constante durante pelo menos dois simbolos OFDM para que a andlise realizada

seja valida. Dentre as diferentes técnicas de interpolacao analisadas, a interpolacao por FFT
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Figura 5.19: Desempenho do sistema STC-OFDM com estimacdo de canal, para modulagcao 16 QAM
em um canal radiomdvel.

foi a que apresentou melhor desempenho, embora a diferenca com relacao a interpolacao ctibica
e com filtro FIR nao seja tao pronunciada como no caso de canais estaticos. Pode-se perceber
também que este ganho se torna menor quando a ordem da modulacao aumenta, o que leva a
concluir que a complexidade de implementacao da interpolacao por FFT nao seja justificada
em sistemas OFDM que empregam diversidade em canais moveis, principalmente quando a

ordem de modulagao ¢ elevada.

Estimacao de canal com portadoras piloto em sistemas SFC-OFDM

As portadoras piloto no sistema SFC-OFDM devem ser inseridas em pares em um simbolo
OFDM, ja que a codificacao espaco-frequéncia ocorre tal como apresentado na Tabela 5.3. A
Figura 5.21 ilustra como as portadoras piloto sdo transmitidas em um sistema SFC-OFDM [32].
Note que para manter a vazao no sistema SFC-OFDM igual a vazao no sistema STC-OFDM é
necessario reduzir a resolucao na estimativa do canal pela metade, ja que sao necessarias duas
portadoras piloto para cada ponto estimado da resposta em freqiiéncia. No entanto, com a

técnica SFC-OFDM ¢é possivel estimar o canal a cada simbolo OFDM, uma vez que a palavra-
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Figura 5.20: Desempenho do sistema STC-OFDM com estimac¢do de canal, para modulagdo 32 QAM

em cruz.
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Figura 5.21: Técnica de estimacgao de canal utilizando portadoras piloto no esquema SFC-OFDM.
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codigo da codificacao espaco-freqiiéncia é composta de um tinico simbolo OFDM. Isto significa
que a resolucao temporal da amostragem do canal em um sistema SFC-OFDM ¢é duas vezes
maior do que no caso do sistema STC-OFDM.

Desta forma ¢ possivel concluir que o STC-OFDM deve ser empregado em sistemas onde a
banda de coeréncia do canal é o fator limitante, enquanto que o SFC-OFDM deve ser empregado
nos casos onde o fator limitante é o tempo de coeréncia do canal.

Para realizar a estimacao de canal, as portadoras piloto também sofrem a codificacao espaco-
freqiiéncia tal como apresentado na Tabela 5.3. Logo, o sinal recebido nas freqiiéncias das

portadoras piloto sao

re = Ho(fi)p; — Hi(fie)Pjr + 1,

(5.48)
i1 = Ho(fes1)Pjrr + Hi(feg1)D) + 1,

onde fi é a freqiiéncia da k-ésima portadora piloto e n, é a amostra de ruido nesta mesma
freqiiéncia. Assumindo que p; = p para qualquer j e como Ho(f;) = Ho(fr+1) = Ho e Hi(fx) =
H,(fry1) = Hy, entao tem-se

ry = Hop — Hip* + ny, (5.49)
Tk+1 = Hop + Hip" + njyq.

Como o receptor nao conhece o valor instantaneo das amostras do ruido, nao é possivel remover

a influéncia do ruido da estimativa da resposta em freqiiéncia dos canais. Logo, tem-se que

I:IO _ Tk+12+ Tk ’
2 Tk+1p— Tk (5:50)
H ===

2p*

A estimativa para a resposta em freqiiéncia dos canais nas freqiiéncias das sub-portadoras de
dados pode ser obtida através das técnicas de interpolacao apresentadas no Capitulo 2. As
Figuras 5.22 e 5.23 apresentam, respectivamente, o desempenho de um sistema SFC-OFDM
com modulacao 16 QAM e 32 QAM em cruz no canal seletivo em freqiiéncia com mobilidade.
Considerou-se que o canal permaneceu estatico durante a transmissao de um simbolo OFDM.

Conforme pode-se observar nas Figuras 5.22 e 5.23, o desempenho do sistema SFC-OFDM
no canal A, definido no Capitulo 3, foi inferior ao desempenho do STC-OFDM, principalmente
considerando-se a interpolacao cibica. No caso do SFC-OFDM, mesmo para estimagao perfeita
do canal ha uma reducao de desempenho com relacao a curva teodrica. Isto se deve ao fato

da seletividade do canal tornar a resposta em freqiiéncia diferente para duas sub-portadoras
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Figura 5.22: Desempenho do sistema SFC-OFDM com estimagao de canal, para modulagcao 16 QAM.

adjacentes. Com isso e correlacao entre as partes da palavra-codigo fica afetada, reduzindo o
desempenho do sistema. Ja no caso das interpolagoes, a reducao de desempenho se deve ao
fato de que com N, portadoras piloto no sistema SFC-OFDM ¢ possivel estimar apenas N, /2
freqiiéncias, uma vez que, para estimar cada freqiiéncia sao necessarias duas portadoras piloto.
Para tornar o desempenho do SFC-OFDM semelhante ao STC-OFDM neste canal é necessario
aumentar o numero de portadoras piloto, sacrificando a vazao.

Novamente, é possivel verificar que a interpolacao por FFT foi a que apresentou melhor
resultado, porém seu ganho comparado com a interpolacao com filtro FIR foi pequeno. Esse

ganho foi ainda menor para modulacoes com ordens mais elevadas.

5.5 Conclusoes

Para aumentar o desempenho de um sistema de comunicacao a altas taxas em um cendrio onde
o canal é seletivo em freqiiéncia e com mobilidade, é necessario combinar o OFDM com algum

esquema de diversidade. O uso da diversidade de recepcao resulta em ganhos de diversidade de
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Figura 5.23: Desempenho do sistema SFC-OFDM com estimacao de canal, para modulacdao 32 QAM
em cruz.

ordem igual ao nimero de antenas empregada no receptor. No entanto, em muitas situagoes
é inviavel utilizar multiplas antenas de recepcao devido ao tamanho do receptor e também
devido ao custo. Nestes casos, é mais interessante empregar a combinacao do OFDM com a
técnica de diversidade de transmissao. Assim, é possivel obter ganhos de diversidade de ordem
2J, onde J é o numero de antenas empregada no receptor e onde se emprega duas antenas
transmissoras. Neste caso, hd uma penalidade de 3 dB no desempenho, comparado com o
sistema de diversidade de recepcao, quando a poténcia de transmissao total em ambos os casos

é mantida a mesma.

As duas principais maneiras de integrar a diversidade de transmissao ao OFDM ¢é utilizar
a codificacao espaco-temporal ou a codificacdo espaco-freqiiéncia. A juncao da codificacao
espacgo-temporal com o OFDM (STC-OFDM) resulta em um sistema onde a palavra-cédigo é
formada por dois simbolos OFDM adjacentes. Assim, a resposta em freqiiéncia do canal pode
variar de uma sub-portadora para outra, mas esta deve manter-se invariante no tempo durante
pelo menos dois simbolos OFDM. Ja na juncao da codificacao espago-freqiiéncia com o OFDM

(SFC-OFDM), as palavras-cédigos sao formadas empregando duas sub-portadoras adjacentes
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de um mesmo simbolo OFDM. Deste modo, a resposta em freqiiéncia do canal deve ser a
mesma para as sub-portadoras adjacentes. No entanto, como todas as palavras-codigo estao
contidas em um tnico simbolo OFDM, o canal deve permanecer invariante no tempo durante
apenas a duracao de um simbolo OFDM. Assim, pode-se concluir que o STC-OFDM aplica-se
a situacoes onde a banda de coeréncia do canal é o fator limitante para o sistema, enquanto
que o SFC-OFDM se torna interessante para aplicagoes onde o tempo de coeréncia do canal é
o fator limitante.

Nas simulacoes apresentadas neste capitulo o canal de comunicacao permaneceu invariante
no tempo durante a transmissao das palavras-cédigo. Desta forma nao foi possivel analisar
a degradacao que a mobilidade introduz no sistema STC-OFDM. No entanto, como o canal
empregado é seletivo em freqiiéncia, a degradacao da seletividade do canal no SFC-OFDM ficou
evidente.

As expressoes de probabilidade de erro de simbolo para as modulacoes M QAM foram
generalizadas para o caso das constelacoes nao-quadradas, o que constituiu em uma contri-
buicao original deste capitulo. Outra contribuicao é composta pelos resultados das simulacoes
computacionais, onde se comprovou que a interpolacao por FFT também apresenta o melhor
desempenho quando esquemas de diversidade sao empregados. No entanto, o ganho da inter-
polacao por FFT comparado com a interpolacao empregando filtro FIR e a interpolacao ctibica
nao ¢ elevado, tornando-se praticamente nulo quando a ordem de modulacao se torna elevada.
Isto leva a concluir que o ganho de desempenho obtido com o uso da interpolacao por FFT
pode nao justificar a complexidade de implementacao desta técnica quando o canal é seletivo

em freqiiéncia e variante no tempo e um esquema de diversidade é empregado.
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Capitulo 6

Desempenho de Sistemas OFDM em

Canais Nao Lineares

Uma das principais desvantagens do OFDM ¢ a alta relacao entre a poténcia de pico e a
poténcia média (PAPR - Peak to Average Power Ratio) [15], uma vez que os amplificadores de
poténcia projetados para operar na poténcia média do sinal podem ceifar os picos de tensao
do mesmo. Esse ceifamento introduz interferéncias dentro e fora da banda do sinal. Enquanto
que a interferéncia fora da banda do sinal pode ser removida utilizando filtros, a interferéncia
dentro da banda introduz ICI, prejudicando a ortogonalidade entre as mesmas, resultando no
aumento da taxa de erro de simbolo. Neste capitulo serd apresentado um modelo para estimar
a taxa de erro de simbolo devido a este ceifamento. Os resultados disponiveis na literatura
até entao apresentam modelos otimistas, onde a probabilidade de erro é muito menor do que a
real [15], ou pessimistas, onde a probabilidade de erro é muito maior do que a real [33]. Além
disto, essas estimativas de taxa de erro de simbolo s6 existem para modulagoes quadradas. Os
resultados analiticos que serao apresentados neste capitulo visam atingir uma estimativa mais
acurada para esses erros. Além disso, apresenta-se também uma analise para as modulagoes
nao quadradas estudadas no Capitulo 3. Finalmente, apresenta-se expressoes para estimar a
taxa de erro de simbolo considerando apenas a acao do ceifamento, considerando também a
acao do ruido AWGN e, finalmente, considerando a acao conjunta do ceifamento, ruido e a

mobilidade do receptor.

Com o intuito de extender o estudo realizado, este capitulo apresenta uma anélise de desem-
penho dos esquemas de diversidade considerando a acao do ceifamento do sinal na transmissao.
Esta andlise é feita através de simulacoes computacionais e comparagoes com as equacoes
tedricas desenvolvidas para o caso onde nao ha diversidade. Por tltimo, é feita uma breve

descri¢ao sobre algumas técnicas para reduzir a probabilidade de ceifamento do sinal OFDM.

89



90 CAPITULO 6. DESEMPENHO DE SISTEMAS OFDM EM CANAIS NAO LINEARES

A técnica que emprega o uso da Transformada de Walsh-Hadamard foi explorada em maiores
detalhes e seu desempenho em conjunto com o OFDM e também considerando os esquemas de

diversidade foi analisado através de simulagoes computacionais.

6.1 Estatisticas do Sinal OFDM

O método de geracao do sinal OFDM, tal como apresentado no Capitulo 2 faz com esse sinal
tenha algumas caracteristicas interessantes. A maxima amplitude que o simbolo OFDM pode
apresentar é dada por

(6.1)

~/
max ™ maxr max

onde 1,4 € Qmaz SA0, respectivamente, o maior valor possivel no eixo em fase e no eixo em

quadratura que um simbolo da modulacao M QAM empregada pode apresentar na transmissao.

Os picos elevados do sinal OFDM somente acontecerao quando as componentes cossenoidais
e senoidais estiverem em fase. Assumindo-se que a fonte de dados seja aleatodria, independente e
equiprovavel, entao o simbolo OFDM pode ser visto como uma soma de N variaveis aleatorias.

Assim, o sinal OFDM pode ser modelado como um processo estocastico [25]. Considere que

e ¢,=lcg ¢ --- c¢n_1]: vetor de N simbolos seriais a serem transmitidos.
o 5, = IFFT{?n} = [so, $1, S2, ... , Sn_1): vetor do sinal OFDM no dominio
do tempo.

Como a fonte é equiprovavel, todas as varidveis aleatorias que compoem o vetor e Sm

possuem a mesma média e variancia, expressas por [25]

Elco] = E[e1] = Eleg] = - - - = Elen—1] = pe

Var|cy] = Var|e;] = Var[cy] = - - - = Var[ey_1] = o2 6.2)
Elso] = E[s1] = Elso] = -+ = E[sn_1] = s

Var[so] = Var[s;] = Var[sy] = - -+ = Var[sy_] = 02,

onde E[-] é a média de (-) e Var[-] é a variancia de (+).

Como as bases do sistema OFDM sao ortogonais, pode-se modelar o sinal OFDM como um
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processo gaussiano ergddico, onde

N-1
E[¥m] =) Elsn] = Ny,
n=0
o (6.3)
Var[ s ] = Var[s,,] = No?.
n=0

O Teorema do Limite Central [25] afirma que a funcdo densidade de probabilidade da soma
de N variaveis aleatérias, cujo valor numérico da média difere do valor numérico da variancia,
tende para a distribuicao gaussiana, onde a média da soma ¢ a soma das N médias e a variancia
da soma é a soma das N variancias. Sendo A a amplitude do sinal OFDM no dominio do tempo,

pode-se definir sua funcao distribuicao cumulativa de probabilidade como

Fa(a) = & (%) | (6.4)

onde F4(a) é a funcao distribuigdo cumulativa da varidvel aleatéria A, referente a amplitude
do sinal OFDM e ®(z) é a funcao distribuigao cumulativa de uma varidvel aleatéria gaussiana
de média nula e variancia unitaria. Logo, a funcao densidade de probabilidade da amplitude

do sinal OFDM pode ser escrita como

pla) = ——— exp [—ﬂ] | (6.5)

\/27TNa§e 2No;

A Figura 6.1 apresenta a funcao densidade de probabilidade de um sinal OFDM de 2048 por-
tadoras, gerado com modulacao 16 QAM, juntamente com a funcao densidade de probabilidade

gaussiana de mesma média e variancia.

Através da Figura 6.1 é possivel verificar que o sinal OFDM possui um grande desvio
padrao, o que resulta em uma variancia elevada. Embora a amplitude do sinal apresente maior
probabilidade de estar entre —o, e 40y, existe a possibilidade de ocorrer valores instantaneos de
amplitude muito maiores do que o desvio padrao do sinal. Por este motivo, o mesmo apresenta
uma alta PAPR, que é expressa por

PAPR(% ) = ﬁi”?m”?” (6.6)
B[S wlBl/N

onde ||(+)||cc é a norma infinita de (-) e [|(:)||2 é a norma-2 de (-).
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Figura 6.1: Funcdo densidade de probabilidade de um sinal OFDM

As defini¢bes de norma infinita e de norma-2 sao

17| = max(7),

N1 1e (6.7)
121l = | Do lail| = /a2 +ad+ad+-+ado,.
i=0
Assim, pode-se reescrever (6.6) como
= N2
- max(| §'m|)
PAPR(S,) = Y
N—-1,— |2]2

1rnauX(|§>m|)2

TSR [[sl2l /N

Conforme apresentado em (6.3), o sinal OFDM no dominio do tempo é um processo ergddico,
ou seja,
Ellso’] = El|s1]*] = Ells*] = - -- = E[Jsn1[*] = E[| ¥ m[. (6.9)
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Logo,
= \2 = \2
max( s ) max('s ;)
PAPR(% ) = = : 6.10
) = NE[,P1/N ~ E7uP) (010
O termo E [| ¥ n|?] define a poténcia total do sinal OFDM e é expresso por
E |5 nl?] = Var[3,.) + E[3 )% (6.11)

onde a Var[s,,] é a poténcia AC e E[¥,,]? é a poténcia DC do sinal OFDM.

Embora o valor DC do sinal OFDM nao seja nulo, devido ao fato do coeficiente ¢y ser
transportado na freqiiéncia nula, este valor é varias ordens de grandeza menor do que o desvio
padrao do sinal e pode ser desconsiderado. Assim, (6.10) pode ser simplificada para
max(|% )2 max(|Fn)?

= 12
Var [ ] No2 7 (6.12)

PAPR(¥ ) ~

onde o2 é a variancia do sinal OFDM.

A Figura 6.2 mostra um trecho do sinal OFDM no dominio do tempo, juntamente com os
valores de +v No, e —v/ Nog.

x 10

= JNo ﬂW (I
ER Y T TN i
ot LA R AT

1 1 1
0.81 0.815 0.82 0.825 0.83 0.835
tempo [s]

Figura 6.2: Sinal OFDM no dominio do tempo
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6.2 Desempenho em canais com ceifamento

Os amplificadores de RF empregados nos sistemas de transmissao normalmente sao projetados
para operar pouco abaixo do ponto de compressao de 1 dB, para que a sua eficiéncia seja
elevada. O ponto de compressao de 1 dB é o ponto na curva de poténcia de saida x poténcia
de entrada onde o ganho de poténcia ¢ 1 dB menor do que seria caso o amplificador nao atingisse
a saturacao. O ponto de compressao de 1 dB é utilizado para identificar o limiar entre as regioes
linear e nao linear do amplificador. A Figura 6.3 ilustra um exemplo da curva de transferéncia
de poténcia para um amplificador de RF com ganho de aproximadamente 7 dB, onde o ponto

Y indica o ponto de compressao de 1 dB.

30
/
28 /
/
/
_ 2% oY
& 4
2 /
g 24 7
3
22
.g F4
T 20
Legenda
18 Amplificador Nao Linear|
/ — — — Amplificador Ideal
16 | |
10 15 20 25 30 35

Poténcia de Entrada [dBm]

Figura 6.3: Ponto de operagao do amplificador de poténcia.

Isto significa que a poténcia média do sinal OFDM leva o amplificador a operar proximo
da saturacao. Assim, os picos do sinal OFDM serao ceifados pelo amplificador de poténcia,
causando uma distor¢ao nao linear no sinal.

Existem alguns trabalhos na literatura que modelam este efeito e estimam a probabilidade
de erro devido ao ceifamento [15] [33] [34] [35]. Dentre as diferentes abordagem para modelar

o ceifamento, duas se destacam. A primeira trata o ceifamento como sendo um ruido AWGN
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cuja poténcia é igual a poténcia da parcela ceifada do sinal. Nessa abordagem a interferéncia
entre as portadoras causada pela quebra de ortogonalidade do simbolo OFDM nao é levada em
consideracao, resultando em um modelo otimista para a probabilidade de erro de simbolo [15].
A segunda abordagem trata o ceifamento como um ruido impulsivo cuja duracao e instante
de ocorréncia sao varidveis aleatérias. Esse ruido impulsivo resulta em interferéncia entre
as portadoras, tornando o modelo mais realista. No entanto, a abordagem apresentada em
[33] é pessimista pois assume que a ocorréncia de um ceifamento a uma determinada amplitude
resulta em erros nos N simbolos de informacao transmitidos em um simbolo OFDM, resultando
em um limitante superior para a probabilidade de erro de simbolo. Este modelo pode ser
modificado para se obter uma curva média para a probabilidade de erro de simbolo, levando-se
em consideracao uma quantidade de erros de simbolo mais realista quando hé ocorréncia de
um ceifamento a determinada amplitude.

Considere que o amplificador de RF ceife as amplitudes do sinal OFDM maiores que [, tal

como mostra a Figura 6.4.

AOUtA

Figura 6.4: Relacdo entre o sinal de entrada e de saida de um amplificador de poténcia com ganho
normalizado.

Para determinar a influéncia do ceifamento no desempenho do sistema é necessario modelar
o tempo de ocorréncia do ceifamento, sua duragao e a forma de onda do pulso ceifado. A Figura
6.5 mostra a parcela do sinal OFDM que seria ceifada por um amplificador de RF.

Segundo [36], o nimero de ceifamentos ocorridos em uma determinada unidade de tempo ¢é
uma variavel aleatéria com distribuicao de Poisson, ou seja, a funcao densidade de probabilidade

do niimero de ocorréncias de ceifamento é dada por

{ )\f’e_’\l . o Z 0

w! )

p(w) = (6.13)

0 ; caso contrario,
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Figura 6.5: Ceifamento de pico do sinal OFDM

onde w é a variavel aleatéria que define o nimero de ceifamentos ocorridos em um intervalo de

tempo e \; é a taxa de cruzamento de limiar, dada por [36]

2N 12
)\l = ﬁ exp (-Wa?) , (614)

A Figura 6.6 mostra a distribui¢do de Poisson juntamente com a fun¢ao densidade de probabi-
lidade obtida através da analise estatistica de resultados de simulacao computacional.

Uma vez determinado as caracteristicas estatisticas do cruzamento de limiar, é necessario
encontrar a funcao densidade de probabilidade do tempo em que a amplitude do sinal OFDM
permanece acima deste limiar, ou seja, é necessario encontrar as estatisticas sobre a duracao
do ceifamento. Em [36] provou-se que a duragao do ceifamento de um sinal com distribui¢ao

gaussiana ¢ uma variavel aleatéria com distribuicao Rayleigh, ou seja,

us T 2
p(r) = %:—ge_Z(m) para Te > 0
c pu— m

(6.15)
0 caso contrario,

onde 7, é uma variavel aleatéria que define o tempo de ceifamento e 7, é a duracao média do

ceifamento.

Com as estatisticas sobre a taxa de ocorréncia do ceifamento e a duracao do mesmo, é
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Figura 6.6: Funcdo massa de probabilidade da taxa de cruzamento de limiar

possivel determinar a probabilidade de ocorréncia do ceifamento em um simbolo OFDM como

Plls(t)] > 1] = 2Q

[
VNo,

= )\l Tm-

(6.16)
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Para realizar a analise do efeito do ceifamento pode-se normalizar a poténcia do sinal OFDM

para a unidade, ou seja, assume-se que vV Nog = 1. Logo, tem-se que

_200)

o 6.17
= 2 (6.17
A fungao Q() pode ser expressa por uma série dada por
= —
an-—=
1 2 1 3
_ 1— — 4 = 6.18
NorT [ EANT (618)
1 2 1 _% 3 2

= e — e + e
V2l V23 2w 5

Para valores elevados de nivel de ceifamento pode-se aproximar a fungao () utilizando apenas

o primeiro termo mais significativo da série. Assim,

1 2
Q) ~ o e 7. (6.19)

Aplicando-se o resultado obtido em (6.19) em (6.17), tem-se

T A Nl 27T fmw (6.20)

onde f . ¢ a maxima freqiiéncia do sinal OFDM. A Figura 6.7 mostra a fungdo densidade
de probabilidade Rayleigh, juntamente com a distribui¢ao da duracao do tempo de ceifamento
obtida através de simulacao computacional.

A forma de onda do pulso ceifado também é considerada para o desenvolvimento deste
modelo, pois esta define a interferéncia entre as sub-portadoras causadas pela quebra de or-
togonalidade do simbolo OFDM. Conforme pode-se observar na Figura 6.5, a forma de onda

deste pulso é parabdlica e pode ser aproximada por [36]

2m2N?] 5 1 4 t
pT(t) = 372 <—t + ZTC> ret <7'_C> s (621)

onde ret (Ti) ¢ um pulso retangular de largura 7, e amplitude unitaria.

A Figura 6.8 apresenta a forma de onda dos pulsos ceifados juntamente com a aproximacao
obtida em (6.21). A influéncia do pulso ceifado nas demais portadoras é dada pela transformada
de Fourier de (6.21).
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Figura 6.7: Funcdo densidade de probabilidade da dura¢do do ceifamento

O espectro de amplitude instantaneo do pulso ceifado é dado por
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pulsos ceifados

——— Pt \

=TC=2.2ms=

t1 tz

Figura 6.8: Comparacdo entre pulso parabdlico e parcela ceifada do sinal OFDM.

P = F {0} = [ ety e

o T2m2N? s 1, t iwt
:/_OO [ e <—t +ZTC> ret <T_c>] e /¥t dt (6.22)

A e (42) s (42)] e i o+ )]

Como tem-se interesse na influéncia do pulso de ceifamento apenas nas freqiiéncias das
sub-portadoras apenas, pode-se fazer

k
w=2r7, k=123 N, (6.23)

o que leva (6.22) a ter a seguinte representagao:

Al (rN)*V/N 2Tk, 2Tk, 27k .
Py = HrlmNPVN o (2057} o (2T | o [_jL (t0+ T_)]
3 (2rg) T 2 2 g ? (6.24)
IT.N2V/N [ . k k 27k T,
= ST sinc WTTC — COS WTTC exp _]T <t0+5> .
Como T >> 1., pode-se empregar a seguinte aproximagcao
a2
sinc(a) — cos(a) ~ 5 0<a<<l. (6.25)
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Logo, tem-se

3 (rkr)’
LA )

~3k2T 3 T 2

(6.26)
_ N [ 2wk (10+2)
T T PTG

Observando o resultado apresentado em (6.26) é possivel concluir que o ceifamento causa
uma variacao na amplitude e na fase da k-ésima sub-portadora. Assumindo-se que a rotagao de
fase seja mitigada pelo esquema de estimacao de canal, pode-se considerar apenas a influéncia

introduzida na amplitude das sub-portadoras.

Seja
IT3m2N 5
97"

a influéncia introduzida na amplitude da k—ésima sub-portadora. A probabilidade de erro

n= (6.27)

devido ao ceifamento pode ser escrita como
P.lerro| = Plerro/ceifamento] P[cei famentol. (6.28)

Assumindo-se que um erro ocorre quando 1 > 1, entao a condicao limite para ocorréncia de
um erro é dada por
Ir372N3
Y= R 6.29

Assim , é possivel determinar a duracao do ceifamento que resulta em erro em funcao do limiar

1. Portanto,
1
9739 \ 3
Te = ( 5) ) (6.30)
[m2N2

Deste modo pode-se afirmar que

wl=

Pln>9 =P = Plr. > B], (6.31)

< 973y >
Te> | ——=
Im2N2

3
B = (ffj\i) (6.32)
T 2

onde

W=
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Como a fun¢ao densidade de probabilidade de 7. é dada por (6.15), pode-se escrever que

oo

2
Plr.>B] = %/B T exp [—% <TT—> ]dTC. (6.33)

Fazendo-se & = ky, 72 = u e du = 2dr,, tem-se
472 1 cy
T c

* 7\ < exp (—kj u)
/ Te €XP 7 (—c> d'rcz/ fdu
B Tm B (6.34)

= = exp (—k1 BQ) .

2k
Portanto,
1 2
9739 \? T 9739 \ 3
Plo>(22%) | = —k
e <l7r2Ng> ] 472 ky exp[ ' <l7r2Ng> ]
6.35
. T (8176923 (6:39)
=exp | —— | ——— .
P 472 \ [>m* N>
Como 7, = 11/ 5, tem-se

wl=

9739 > (37r2Nz4192>%
Ploos> (22 | =exp |— (2220 6.36
<l7r2N§ ] P [ 8 ( )

Empregando-se a igualdade apresentada em (6.31) e o resultado obtido em (6.36) é possivel

obter a Funcao Distribuicao Cumulativa de 9.

Fy(0) = P[9 <n] =1— P> 1]

[ (37r2Nz4192>%]
=1-exp |- 8
(6.37)

213
1 0,
=1—-exp{— |z 3
2\ ves

O resultado apresentado em (6.37) indica que 9 possui distribui¢ao que pode ser obtida através

da soma complexa de duas varidveis aleatdrias independentes e identicamente distribuidas [37],
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ou seja,
vexp(jb) = X + jY, (6.38)

onde X e Y sao varidveis com as seguintes funcoes densidade de probabilidade

1 x%

p(x) = rexp | — 3

Vi () L (@)

V3N 27 - V3N 27 - (639)

1 y%

p(y) = T exp | = :
Yoy 2 2

2m (\/Wl%r) 2 (\/Wl%r)

e # é uma variavel aleatéria uniformemente distribuida entre —m e 7. Logo, a probabilidade da
projecao de 9 sobre o eixo em fase (ou em quadratura) ultrapassar um dado limiar, z, é dada

por

L=

Pl cos(d) > 2] = Q ( > ) . (6.40)

V3N 127

A probabilidade de erro dado que ocorreu um ceifamento do sinal, considerando uma modulagao

M QAM cujo espagamento minimo entre dois simbolos adjacentes é 2v, é dada por

3
Plerro/ceifamento] ~ i Q ( Z ) : (6.41)
V3N 21

Conforme ja foi demonstrado anteriormente, a probabilidade de ocorréncia do ceifamento é

dada por
Plceifamento| = P[|s(t)| > ] = 2Q(), (6.42)

quando a poténcia do sinal OFDM esta normalizada. Logo, a probabilidade de erro devido ao

ceifamento é dada por

Plerro] ~ 21Q(1)Q (6.43)

1
V3N Pr\°
2
Conforme apresentado no Capitulo 3, o valor de ji e de v dependem da geometria da constelacao.
A Tabela 6.1 apresenta o valor de v normalizado para que a poténcia do simbolo OFDM seja
unitaria e de p em funcao do tipo de modulacao digital. Logo, as expressoes para estimar a

probabilidade de erro de simbolo devido ao ceifamento para modulagoes M QAM quadrada,
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Tabela 6.1: Valores de v e p em fung¢do da modulagao digital.

Tipo de modulacao | Valor de v | Valor de i | Valor de L

M QAM quadrada \/ 2N(L3—2—1) -y NaTi
M QAM em cruz \/(31L25:136)N sgzg % 53

M QAM sobreposta \/(QMil)N 4M—4A\§W+2 —

M QAM em cruz e M QAM sobreposta sao dadas, respectivamente, por

pelerro ~ =P qu)q (%)

8L -9

81724 g
~auna ( —Gw_m) (6.41

pelerro] &

1

pslerr ~ V2L qu) (—4 e 1)>

A Figura 6.9 apresenta o desempenho tedrico e simulado para um sistema OFDM com

modulacao 64 QAM com 32 sub-portadoras.

A Figura 6.10 apresenta o desempenho teérico e simulado para sistemas OFDM com modu-

lacoes 32 QAM em cruz e sobreposta, onde em ambos os casos utilizou-se 16 sub-portadoras.

Os resultados apresentados nas Figuras 6.9 e 6.10 mostram que a curva tedrica apresentada
em (6.44) aproxima-se melhor dos resultados de simulagao para valores mais elevados do nivel
de ceifamento. Essa limitacao para baixos valores de [ se deve a simplificacao apresentada em
(6.19), que é valida para valores elevados do argumento da fungao Q(z). Outro ponto que deve
ser observado é que os resultados apresentados em (6.44) nao constituem mais um limitante
superior para a probabilidade de erro de simbolo, mas sao mais realistas que a estimativa

apresentada em [33].



6.2. DESEMPENHO EM CANAIS COM CEIFAMENTO 105
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Figura 6.9: Desempenho de um sistema 64 QAM-OFDM em canal nao linear.
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Figura 6.10: Desempenho de sistemas 32 QAM-OFDM em canal nao linear. (a) 32 QAM com
constelacao em cruz e (b) 32 QAM com constela¢ao sobreposta.
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6.3 Desempenho de Sistemas OFDM em Canais Ruido-

sos Nao Lineares

As expressoes apresentadas em (6.44) determinam a probabilidade de erro devida apenas a agao

do ceifamento. Em canais ruidosos nao lineares, a probabilidade de erro de simbolo é dada por
Plerro] < Plerro/ceif, n|P[ceif| + Pylerro), (6.45)

onde Plerro/ceif, n] é a probabilidade de erro devido ao ceifamento na presenca do ruido
AWGN, Plceif] é a probabilidade de ceifamento e Pyerro] é a probabilidade de erro devido
ao ruido AWGN. A probabilidade de erro devido ao ceifamento na presenca do ruido AWGN é
dada por

Plerro/ceif, n] ~ ﬁ/ Pl cos(0) > v — n|p(n)dn, (6.46)
onde p(n) é a funcao densidade de probabilidade do ruido AWGN, dada por

p(n) = \/%Gn exp (-%) | (6.47)

Observando (6.46), é possivel concluir que a principal a¢do do ruido na probabilidade de erro

devido ao ceifamento é reduzir a distancia entre os simbolos adjacentes, resultando em uma
degradacao no desempenho do sistema. Utilizando o resultado apresentado em (6.40), tem-se

que
1

Pldcos(0) > v —n] = Q (”;”)_ . (6.48)
VN Tr

Aplicando (6.47) e (6.48) em (6.46), tem-se

- % 2 2 2\ 7
. i n V3N nl*v 3N wl*n
~ -—— — . A4
Plerro/ceif, n] \/%O-n/— exp< 2072) Q ( 5 5 dn. (6.49)

o0

Ja a probabilidade de erro devido ao ruido, conforme apresentada no Capitulo 3 é dada por

Pylerrol ~ i Q (f) . (6.50)

n
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Aplicando (6.49) e (6.50) em (6.45) e sabendo que a probabilidade de ocorréncia de ceifamento

é 2Q(1), conforme demonstrado em (6.16), tem-se

_2QWp [ n? V3N i’y V3Nrl*n

+ﬂQ<Oi).

Utilizando os valores apresentados na Tabela 6.1 é possivel obter expressoes para analisar a
probabilidade de erro de sistemas OFDM em canais AWGN com ceifamento, para modulacoes
M QAM quadradas, M QAM em cruz e M QAM sobrepostas. Para a modulacao M QAM

quadrada, tem-se

1

Polerro] = w/_@ exp (—"—2> Q ( 83“2 - ‘/3—N”l2") " dns

VorL Op o 20721 (L2 - ]') 2
(6.52)
4(L—-1) 3
T @ ( 2% — 1)03;) '
Para modulacao M QAM em cruz, tem-se
1
(8L —9) Q(I) /00 n? 81724 V3N=l?n \°®
P, N - — d
clerrol~ —Zm="== | o\ =552 ) |\ V @z —m 2 "
(6.53)

8L —9 54
T AW G002 )

Para a modulacao M QAM sobreposta, tem-se

_ _ 2 7T2 7_(2” %
Pserro] ~ M 8v2M 4)Q()/_ eXp( 2>Ql< 4(31 _ V3Nl )]dn

V2ro, M 2M — 1) 2

20
AM —4v2M — 2 /
+ M Q( 2M—1 )

A Figura 6.11 apresenta o desempenho de um sistema OFDM com modulacao 16 QAM em

(6.54)

canal com limiar de ceifamento fixado em 3 vezes o desvio padrao do sinal. O desempenho
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das técnicas de estimacao de canal também é apresentado. Considerou-se o canal seletivo em
freqiiéncia, cujo perfil de atrasos foi apresentado no Capitulo 3. As Figuras 6.12 e 6.13 apresenta
o desempenho do sistema OFDM sobre as mesmas condi¢oes, mas considerando as modulagoes

32 QAM em cruz e 32 QAM sobreposta, respectivamente.

0
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10

Figura 6.11: Desempenho tedrico e simulado de um sistema OFDM com modulacdo 16 QAM no
canal A, na presenga de ruido e com limiar de ceifamento normalizado igual a 3.

Os desvios entre os resultados das simulacoes computacionais e das equacoes apresentadas
em (6.52), (6.53) e (6.54) se devem principalmente as aproximagoes empregadas na construgao
do modelo. No entanto, esse desvio é menor do que o apresentado em outros modelos disponiveis
na literatura [15] [33].

Também é possivel observar que as técnicas de interpolacao linear, cubica e com filtro FIR
apresentam desempenho semelhante. A técnica de interpolacao por FFT foi a que apresentou
maior queda de desempenho. Isto se deve ao fato do canal nao linear introduzir intermo-
dulacoes que afetam as portadoras piloto de maneira desigual. Como as técnicas classicas de
interpolacao empregam poucas portadoras piloto para estimar uma determinada faixa da res-
posta em freqiiéncia do canal, a influéncia de uma portadora piloto que foi severamente afetada
fica limitada a poucos simbolos de informacao. Ja na interpolacao por FFT, todas as portado-

ras piloto sao empregadas para obter a estimativa de toda a resposta em freqiiéncia do canal.



6.4. DESEMPENHO DE SISTEMAS OFDM EM CANAIS NAO LINEARES VARIANTES NO TEMPO 109

SER

Legenda \\\& e —|
——— Curva Teérica \\
10'3 —©— Estimagdo Perfeita \ \‘
, X
—#&— Estimacdo - FFT N
R . SN
—+— Estimaco - Filtro FIR] W N A ——
Estimagao - Ciibica S

-4 | —=— Estimag@o - Linear
10 15 20 25 30 35 40 45 50
Relagao sinal-ruido [dB]

10

Figura 6.12: Desempenho tedrico e simulado de um sistema OFDM com modula¢io 32 QAM em
cruz no canal A, na presenca de ruido e com limiar de ceifamento normalizado igual a 3.

Assim, as portadoras piloto severamente afetadas introduzem um erro de estimacao para todas
as sub-portadoras de dados. Desta forma, pode-se concluir que o uso da interpolacao por FFT

nao é adequado para os casos onde o canal possui caracteristicas nao-lineares.

6.4 Desempenho de Sistemas OFDM em Canais Nao Li-

neares Variantes no Tempo

O emprego do OFDM nos sistemas digitais de radiodifusao, tais como, a televisao e o radio digi-
tais, além de seu uso nos padroes de rede sem fio, faz com que haja grande interesse no desempe-
nho desta técnica em canais nao lineares variantes no tempo. Pode-se obter uma aproximacao
para a probabilidade de erro de simbolo neste cendario, considerando-se um canal variante no
tempo, seletivo em freqiiéncia, com banda de coeréncia maior do que a separacao entre as sub-
portadoras e o tempo de coeréncia maior que o tempo de simbolo OFDM. Considerando-se que

os ganhos dos diversos percursos entre as antenas de transmissao e recep¢ao sejam variaveis
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Figura 6.13: Desempenho tedérico e simulado de um sistema OFDM com modula¢do 32 QAM sobre-
posta no canal A, na presenca de ruido e com limiar de ceifamento normalizado igual a 3.

aleatorias com distribuicao de Rayleigh, entao pode-se escrever que

I-1

h(t) = Z ri(t)o(t — 7i), (6.55)

i=0
onde, novamente, 7; é o atraso do i-ésimo percurso e I é o nimero total de percursos do
canal. Como a resposta em freqiiéncia do canal pode ser considerada plana para cada sub-
portadora, pode-se dizer que a resposta em freqiiéncia do canal para uma dada subportadora
sofre desvanecimento plano com distribuicao Rayleigh. Assim, a probabilidade de erro é dada

por
P[erro]%/O Ple/r]p(r)dr, (6.56)

onde p(r) é a funcdo densidade de probabilidade de Rayleigh. A probabilidade de erro condi-

cional ao desvanecimento, na presenca do ruido e do ceifamento pode ser obtida a partir da
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equagao (6.51), ou seja

Plerro/r] ~ —?/%l()f /_oo exp (—%) Q (\/3—N27lew — \/S—N;l%T) dn+pQ <?> .

(6.57)
A probabilidade de erro de simbolo é, portanto, dada por

1
2 V3N wl2vr  V3Nxlnr\®
Plerro]~ 27r0 o? / / TP < 202 202> Q ( 2 a 2 dndr

— 00 2
m r ry
*?3/0 T exp (‘@) Q(a—n)dr

A equagao (6.58) pode ser particularizada para a geometria da constelagao, substituindo os
valores de fi e v, conforme apresentados na Tabela 6.1. Assim, as probabilidades de erro para
modulagoes M QAM quadradas, M QAM nao quadradas em cruz e M QAM nao quadradas
sobreposta sao dadas, respectivamente, por

(6.58)

1

2 NE \4 3N 71l2m“ ’
_ 2 _
.IDQ[e’I”T'O] 2 ; 2 / / rexp( 5 2 2 ) Q <3ﬂl T 8(L2 1) 2 ) dndr—l—

4L-1) [ r? 3r2E
APy /0 rexp (‘%g) Q( 2z =102 )

(6.59)
)(SL - 9) r? , SINE V3NxlPnr\
Polerro] & \/ﬁanazL / / T exp < 302 20%) Q <7rl "3 B1LZ—30) 5 dndr+
+8L_9/oorex o Q 54r2F dr
252L Jy P\ 202 o2 (31L% — 36) |
(6.60)
1
N 4Q() (2M 2v2M + 1 r? 3rl?r NE V3Nrl?nr i
Pgslerro] & Varono? rexp 202 " 207 Q 5 S 1 5 dndr+
4M 4V2M + 2 / o _ r? Q 3r2E d
o2 M o P\ 7202 oz(2M —1) |
(6.61)

As integrais apresentadas em (6.59), (6.60) e (6.61) ndo possuem solucoes analiticas, mas
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podem ser resolvidas numericamente, empregando-se ferramentas matematicas computacionais.
As Figuras 6.14, 6.15 e 6.16 apresentam, respectivamente, o desempenho de sistemas OFDM
com modulacao 16 QAM, 32 QAM em cruz e 32 QAM sobreposta, no canal A definido no
Capitulo 3, para um limiar de ceifamento, [, igual a 3. O desempenho simulado das diferentes
técnicas de estimacgao de canal apresentadas no Capitulo 2 também sao apresentados nestas

mesmas figuras.
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Figura 6.14: Desempenho teorico e simulado de um sistema OFDM com modulacdo 16 QAM no
canal A, na presenca de ruido, com limiar de ceifamento normalizado igual ¢ 8 e mobilidade (o2 = 1).

As Figuras 6.14, 6.15 e 6.16 mostram que a técnica de interpolacao por FFT apresenta,
novamente, o pior desempenho. As demais técnicas de interpolacao apresentam desempenho
praticamente igual entre si. Também é possivel observar que a curva tedrica apresenta boa
aderéncia aos resultados de simulacao obtidos com estimacao perfeita do canal. Nota-se que
h4 uma pequena descontinuidade na curva tedrica no ponto onde atinge-se o patamar de erro.
Essa descontinuidade é causada pelo algoritmo de integracao empregado e depende do passo de
integracao. Utilizando-se um passo de integracao menor diminui-se essa descontinuidade, mas

aumenta-se a variacao da curva ao longo do patamar de erro.
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Figura 6.15: Desempenho tedrico e simulado de um sistema OFDM com modula¢io 32 QAM em
cruz no canal A, na presenca de ruido, com limiar de ceifamento normalizado igual a 3 e mobilidade
(o7 = 1).

6.5 Desempenho de Sistemas OFDM com Diversidade

em Canais Nao Lineares Variantes no Tempo

A aplicacao pratica de diversidade em sistemas OFDM para radiodifusao de sinais digitais esta
se tornando comum. Por este motivo, a obtencao do desempenho das principais técnicas de
diversidade na presenca da mobilidade e do ceifamento do sinal é importante. Nesta secao serao
apresentadas comparagoes entre as curvas de desempenho analiticas apresentadas em (6.59),
(6.60) e (6.61) com resultados de simulagao computacional.

Os esquemas de diversidade proporcionam diversas réplicas do sinal transmitido, que sao
recebidas por percursos distintos, resultando em um ganho de diversidade. No entanto, no caso
de canais nao lineares, estas réplicas que chegam ao receptor possuem distor¢oes dentro da
faixa de interesse, que comprometem o desempenho do sistema. Logo, é importante analisar o
desempenho dos diferentes esquemas de diversidade em canais onde o ceifamento do sinal esta
presente. A primeira andlise realizada compara o desempenho dos sistemas MRC-OFDM, STC-
OFDM e SFC-OFDM com modulacao 32 QAM em cruz e 64 QAM, assumindo-se estimacao
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Figura 6.16: Desempenho tedérico e simulado de um sistema OFDM com modula¢do 32 QAM sobre-
posta no canal A, na presenca de ruido, com limiar de ceifamento normalizado igual & 8 e mobilidade
(02 =1).

perfeita do canal. A Figura 6.17 compara o desempenho simulado com a curva teérica obtida
para o caso sem diversidade. Os esquemas de diversidade apresentam um ganho com relagao
ao esquema sem diversidade para valores baixos de relagao sinal-ruido média. No entanto,
o patamar de erros observados nos esquemas de diversidade é praticamente o mesmo que o
estimado por (6.59) e (6.60). Também ¢é possivel observar que o patamar de erro obtido com
esquema MRC-OFDM foi menor do que nos demais esquemas, seguido pelo STC-OFDM e pelo
SFC-OFDM. O MRC-OFDM apresenta melhor desempenho pelo fato do ceifamento atuar da
mesma forma em todas as réplicas que chegam ao receptor, uma vez que apenas um sinal é
irradiado pelo transmissor. Embora os canais sejam independentes, a ocorréncia do ceifamento
entre as versoes que chegam ao receptor é 100% correlacionada. Isto significa que a soma das
versoes recebidas nao contribui para a degradacao por ICI, ja que a relacao sinal-ICI em cada

versao é a mesma.
Ja nos esquemas STC-OFDM e SFC-OFDM, os ceifamentos dos sinais transmitidos nas
antenas 0 e 1 nao ocorrem no mesmo instante de tempo. Isso significa que a ICI presente nas

versoes recebidas do sinal nao é a mesma. De fato, a combinacao dos sinais na recepcao resulta
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Figura 6.17: Comparacao de desempenho das técnicas MRC-OFDM, STC-OFDM e SFC-OFDM em
canal seletivo em freqiiéncia com ceifamento (I = 3) e mobilidade. (a) Modulag¢ao 32 QAM sobreposta
e (b) Modulagao 64 QAM.

na soma das degradacoes sofridas pelos dois sinais transmitidos. No caso do SFC-OFDM, o
ceifamento individual dos sinais causa, ainda, uma reducao na correlacao das partes da palavra-
codigo, que é formada pelos simbolos transmitidos em duas sub-portadoras adjacentes. Essa
degradacao resulta em um desempenho pior do que o STC-OFDM.

Conclui-se que o uso de esquemas de diversidade em canais mdveis nao-lineares somente
traz beneficio para as situacoes em que a relacao sinal-ruido média é baixa. Nos casos em que a
relacao sinal-ruido média é elevada, o desempenhos dos esquemas de diversidade é praticamente

o mesmo que dos sistemas OFDM convencionais.

6.6 Controle de Poténcia de Pico de Sinais OFDM

O ceifamento do sinal OFDM corresponde a uma grande limitacao de desempenho do sistema.
Por esta razao, o controle da poténcia de pico do sinal OFDM gera grande interesse desde que
esta técnica comecou a ser usada em aplicagoes comerciais de larga escala. Uma maneira simples
de evitar a ocorréncia do ceifamento é utilizar um back-off no amplificador de poténcia, ou seja,
projeta-se o amplificador para operar com uma poténcia b,;; dB maior do que a poténcia média
do sinal OFDM de entrada [38]. Obviamente, essa solu¢ao nao ¢é atraente, pois hd uma grande
ineficiencia de energia do amplificador de poténcia, o que pode ser proibitivo, principalmente

nos sistemas que exigem altas poténcias de transmissao.
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Outra maneira de controlar a poténcia de pico do sinal OFDM ¢ utilizar um sistema de
pré-distorcao. O principio basico desta técnica é distorcer o sinal OFDM antes da transmissao,
utilizando uma funcao de transferéncia inversa a do amplificador, tal como mostra a Figura
6.18 [39] [40]. A Figura 6.19 mostra o diagrama em blocos de um sistema OFDM empregando

pré-distorcao.
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Figura 6.18: Principio de funcionamento da técnica de pré-disotr¢ao.

Nesta técnica, uma amostra do sinal amplificado é realimentada para o sistema de proces-
samento, que emprega um algoritmo de atualizacao para determinar a funcao de transferéncia
do amplificador e, conseqlientemente, calcular a sua funcdo inversa. A desvantagem desta
abordagem ¢é a complexidade do sistema de pré-distorcao. No entanto, como esta técnica nao
exige nenhum tipo de processamento no receptor, ela se mostra atrativa para os padroes de
comunicacao digital que ja utilizam o OFDM e que nao podem desprezar o legado existente,
como de por exemplo, televisores e receptores ja em operacao.

Ainda na linha de pré-distorcao do sinal OFDM, existem algumas abordagens que empregam
o uso de compressores no transmissor e expansores no receptor [41] [42]. O principio desta
técnica é o0 mesmo empregado nos sistemas de comunicacao de voz digital que utilizam a lei-a

ou a lei-p do PCM (Pulse Code Modulation) para telefonia, ou seja, emprega-se no transmissor



6.6. CONTROLE DE POTENCIA DE PICO DE SINAIS OFDM 117

i0+jq0‘
Co >
Real [ > %
Divisor
P4 cos(w 1) e
b C1 1 Jq1= r Amp. Poténcia
k |Modulador| Sv=ln*i% | Conversor Pré-distorcio -T- _S>(t)
> Digital " | Serial/Paralelo IDFT ¢
N
amostras
|mag ma > %
i A
Ol In-#19 Nt -sen(oo, t)
cos(w 1)
Amostrador ¢ <
fs =Rs %
Amostrador <
fs =Rs %
-sen(wt)

Figura 6.19: Diagrama em blocos de um sistema OFDM com pré-distorgao.

uma funcao de transferéncia que resulta na compressao dos picos de amplitude do sinal OFDM
antes da amplificacao. Deste modo, o sinal comprimido nao sofre as distor¢oes nao lineares do
amplificador de poténcia. Na recepcao, o sinal passa por uma funcao de transferéncia inversa
aquela empregada no transmissor, causando a expansao do sinal. A Figura 6.20 apresenta o
diagrama em blocos de um sistema que emprega esta técnica.

As abordagens para controle da PAPR em sinais OFDM que mais vém sendo estudadas
consistem em codificar a informacao a ser transmitida com o objetivo de evitar a ocorréncia de
picos no sinal OFDM. A abordagem do Mapeamento Seletivo (SLM - Selective Mapping) [43]
[44] consiste em multiplicar o vetor de dados @ por vérias seqiiéncias pseudo-aleatorias (PN -
Pseudo Noise) distintas, gerando assim diferentes versoes do sinal OFDM. Apés a IFFT, um
seletor escolhe a versao que apresenta a menor PAPR para ser transmitida. O seletor insere
a informacao sobre qual foi a seqiiéncia PN utilizada, empregando algumas sub-portadoras
de sinalizagao pré-definidas para este fim. A Figura 6.21 apresenta o diagrama em blocos do
sistema SLM-OFDM.

O uso de cédigos corretores de erros desenvolvidos especialmente para evitar a ocorréncia
de picos de amplitude do sinal OFDM consiste em outra solucao interessante para evitar as

nao-linearidades do amplificador. Existem diversas abordagens seguindo esta linha [45], [46],
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Figura 6.20: Diagrama em blocos de um sistema OFDM empregando controle de PAPR através da
compressdo e expansdo. (a) Diagrama do transmissor. (b) Diagrama do receptor.
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Figura 6.21: Diagrama em blocos de do sistema SLM-OFDM.

[47] e [48]. Dentre essas diferentes técnicas, a que a utiliza a transformada de Walsh-Hadamard

para a reducao da PAPR parece ser a mais interessante devido a sua simplicidade de imple-
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mentacao e facil integracao com os diferentes esquemas OFDM. Por este motivo, esta técnica

serd apresentada com maiores detalhes a seguir.

6.6.1 Controle de PAPR empregando a Transformada de Walsh-
Hadamard

A transformada discreta de Walsh-Hadamard [49] consiste em multiplicar um vetor de entrada

com 2m elementos por uma matriz quadrada de dimensao 2m, dada por

Q. Q.
QQm - [

6.62
0. —q. (6.62)

Portanto, a matriz de Walsh-Hadamard de ordem 2m é obtida através da concatenagao sucessiva

das matrizes de Walsh-Hadamard de ordem inferiores, sendo a matriz fundamental dada por
0 =[1]. (6.63)

A Equagao (6.64) apresenta as matrizes de Walsh Hadamard de ordem 2, 4 e 8, sucessivamente.

0 L [+1 41
? \/N_+1 -1
[ 41 41 41 +1
1| 41 -1 +1 -1
Q4:—
VN | +1 41 -1 -1
| 41 -1 -1 41
[ 1 41 41 41 1 1 41 41 (6.64)
41 -1 41 -1 41 -1 41 -1
41 41 -1 -1 +1 41 -1 -1
1| 41 =1 =1 41 +1 -1 -1 +1
98:_
VN | 1 41 +1 +1 -1 -1 -1 -1
1 -1 +1 -1 —1 41 -1 +1
$1 41 -1 -1 —1 -1 41 +1
+1 =1 =1 +1 —1 41 41 -1

A transformada de Walsh-Hadamard pode ser empregada em conjunto com a técnica OFDM
[50], tal como mostra a Figura 6.22.

Os dados a serem transmitidos sao agrupados em um vetor com N elementos. Esse vetor
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Figura 6.22: Diagrama em blocos de um sistema OFDM empregando controle de PAPR através da
transformada de Walsh-Hadamard. (a) Diagrama do transmissor. (b) Diagrama do receptor.

multiplica a matriz de Walsh-Hadamard, )y, resultando em um vetor cujos os elementos sao

combinacoes lineares dos N simbolos desejados. Por exemplo, para N = 4, tem-se

+1 +1 +1 +1
1 +1 -1 +1 -1

?Q:?QN:[CO (&1 Co 03]—
Vi 41 41 -1 -1
+1 -1 -1 +1
1
=—4[Co+61+62+03 co—ci+ea—c3 coter—ca—c3  cg— ¢ — Co+ sl

\/_
(6.65)

Os picos que aparecem no simbolo OFDM convencional ocorrem quando os simbolos seriais,
¢;, resultam na soma em fase de diversas sub-portadoras. Aplicando-se a transformada de

Walsh-Hadamard, as componentes transmitidas em cada sub-portadora consiste em uma soma
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ponderada pelo fatores +1 ou -1. Logo, como os simbolos ¢; sao variaveis aleatérias inden-
pendente e identicamente distribuidas (i.i.d.) com distribui¢cao uniforme, a probabilidade de
ocorréncia dos picos de amplitude é reduzida, pois a amplitude da soma em fase das sub-
portadoras também é reduzida. A Figura 6.23 mostra a funcao densidade de probabilidade da
PAPR para os simbolos OFDM obtidos da forma convencional e com os simbolos OFDM obtidos
através da transformada de Walsh-Hadamard. Considerou-se, neste caso, 128 sub-portadoras
para cada simbolo OFDM.
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Figura 6.23: Funcdo densidade de probabilidade da PAPR.

A recepcao do sinal espalhado pela matriz de Walsh-Hadamard pode ser feita através da
multiplicacao do sinal na saida da FFT pela mesma matriz utilizada para o espalhamento na
transmissao. Assim, assumindo um canal plano e sem ruido, tem-se

7o Q. (6.66)

C =
Considere o exemplo com N = 4. Logo,

+1 +1 +1 +1
+1 -1 +1 -1
+1 +1 -1 -1
+1 -1 -1 +1

¢ = [Co+61+62+03 Co—C1 +cCy—cC3 Co+cp —Cc2—cC3 CO—C1—02+03]

| =

=[co ¢ ¢ c3]
(6.67)
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No caso de um canal seletivo em freqiiéncia, é necessario equalizar o sinal na saida da FFT,
uma vez que
— 1
cq= ﬁ[(CO‘i‘Cl‘f‘CQ"‘C:{)H@ (co—c1+ea—c3)Hy  (co+e1—co—c3)Hy  (co—c1—co+c3) Hs),
(6.68)
onde Hj; é a resposta do canal na freqiiéncia da k-ésima sub-portadora. Note que o uso da
transformada de Walsh-Hadamard pode resultar em um melhor desempenho do sistema em
canais seletivos em freqiiéncia, uma vez que quando a seletividade do canal causa uma forte
atenuacao em uma dada portadora, nenhum simbolo é severamente afetado, mas todos os
simbolos sofrem uma pequena distor¢ao. A equalizacao pode ser realizada multiplicando-se o

sinal na saida da FFT pela matriz de equalizacao, ou seja,

_>
Ceg= ¢aFu, (6.69)
onde ) }
|H(;)|2 0 e 0
0 H L. 0
Ey=|  MF . (6.70)
: : 0
HY
R U

Embora com o uso da transformada de Walsh-Hadamard seja possivel utilizar simbolos pi-
lotos para estimar a resposta em freqiiéncia do canal, nao é mais possivel utilizar as portadoras
pilotos da forma convencional para esse mesmo fim. Existem propostas para empregar as por-
tadoras piloto para estimar a resposta em freqiiéncia do canal em sistemas OFDM que utilizam
a transformada de Walsh-Hadamard [51] [52], mas nao é objetivo deste trabalho explorar essas
técnicas. Nas simulacoes realizadas nesta secao, assume-se que o receptor tem conhecimento

da resposta em freqiiéncia do canal.

A Figura 6.24 mostra o desempenho de um sistema OFDM que emprega a transformada de
Walsh-Hadamard e modulacao 16 QAM em canal seletivo e ruidoso. O limiar de ceifamento
do amplificador é trés vezes maior do que o desvio padrao do simbolo OFDM convencional que
emprega a mesma modulacao. A Figura 6.25 apresenta o desempenho de um sistema OFDM

sob as mesmas condic¢oes, mas considerando a modulacao 32 QAM em cruz.

Observando-se os resultados apresentados nas Figuras 6.24 e 6.25 é possivel concluir que o
uso da transformada de Walsh-Hadamard resulta em uma reducao do patamar de erro causado
pelo ceifamento, quando comparado com as previsoes tedricas obtidas para o sistema OFDM

convencional.
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Figura 6.24: Comparacio de desempenho entre as técnicas WH-OFDM e OFDM convencional,
ambas com modulagao 16 QAM em canal seletivo em frequiéncia com limiar de ceifamento normalizado
[=35.

Ja as Figuras 6.26 e 6.27 realizam a mesma comparacao apresentada nas Figuras 6.24 e
6.25, porém considerando a mobilidade do canal. Ambas as figuras mostram que o uso da
transformada de Walsh-Hadamard também resulta em uma reducao do patamar de erro de

simbolo nos casos onde o canal é variante no tempo.

A transformada de Walsh-Hadamard também pode ser empregada em conjunto com os
esquemas de diversidade apresentados no Capitulo 5. A Figura 6.28 mostra essa integragao
com o esquema MRC-OFDM [53].

Os simbolos na saida do modulador sao o espalhados através da multiplicacao pela matriz
de Walsh-Hadamard. O resultado deste espalhamento é aplicado a IFFT de N amostras,
resultando em um simbolo OFDM com menor PAPR. Na recepcao, cada brago do receptor
processa os sinais de maneira independente. Estas réplicas distintas sao combinadas através de

(5.3), reescrita a seguir por conveniéncia, mas negligenciando a presenca do ruido.

§=(rf+ri+- 417 s (6.71)
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Figura 6.25: Comparacao de desempenho entre as técnicas WH-OFDM e OFDM convencional,
ambas com modulacdo 32 QAM em cruz em canal seletivo em freqiéncia com limiar de ceifamento
normalizado [=3.

Note que neste caso o sinal s consiste na transformada de Walsh-Hadamard dos simbolos
desejados. Portanto, para recuperar a informacao transmitida é necessario multiplicar o sinal

na saida do combinador pela matriz de Walsh-Hadamard, ou seja,
é:§QN: [(T(2)+T%+"'+T3_1)CQN} QN (672)

Como
Qn Qn = Ip, (6.73)

entao pode-se escrever que
e=(rg+ri++ri)e (6.74)

o que mostra que a transformada de Walsh-Hadamard nao interfere no ganho de diversidade
obtido com o esquema MRC. No entanto, na presenca do ceifamento, o uso da transformada
de Walsh-Hadamard resulta em uma redugao do patamar de erro de simbolo. A Figura 6.29

comprova essa afirmacao através da comparacao de desempenho do esquema MRC-OFDM
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Figura 6.26: Desempenho do sistema WH-OFDM com modulagao 16 QAM em canal seletivo em
fregiiéncia e variante no tempo, com [=3.

convencional com o esquema WH-MRC-OFDM (Walsh-Hadamard MRC-OFDM).

Observando a Figura 6.29, é possivel concluir que o uso da transformada de Walsh-Hadamard
em conjunto com o esquema de diversidade de recepcao apresenta uma reducao no patamar de
erro de simbolo de aproximadamente 50 vezes, ao passo que ganho do esquema WH-OFDM
sobre o OFDM convencional é de aproximadamente 5 vezes. Assim, o uso em conjunto da trans-
formada de Walsh-Hadamard e da diversidade de recepcao resulta em um ganho consideravel

de desempenho em canais nao-lineares, seletivos em freqiiéncia e variantes no tempo.

Os esquemas STC-OFDM e SFC-OFDM também podem ser integrados com a transformada
de Walsh-Hadamard [54] [55]. Nestes casos, os simbolos de informacao a serem transmitidos
sao multiplicados pela matriz de espalhamento antes de serem entregues ao codificador espaco-

temporal ou espaco-freqiiéncia, tal como ilustrado na Figura 6.30.

Neste cendrio, a codificacao espaco-tempo ou espaco-freqiiéncia é realizada sobre o sinal
espalhado pela transformada de Walsh-Hadamard. Logo, no caso do WH-STC-OFDM, o sinal
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Figura 6.27: Desempenho do sistema WH-OFDM com modulagdo 32 QAM em cruz em canal seletivo
em frequéncia e variante no tempo, com [=3.
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Figura 6.28: Diagrama em blocos de um sistema MRC-OFDM com duas antenas de recep¢ao, em-
pregando controle de PAPR através da transformada de Walsh-Hadamard.

transmitido no instante i7" nas antenas 0 e 1 sao, respectivamente,

s04 = IFFT [(¢/ Q)]

6.75
51 =TFFT [~ (G710x)] = TFFT [~} ] (67
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Figura 6.29: Comparacao de desempenho entre os esquemas 64 QAM MRC-OFDM convencional e
64 QAM MRC-OFDM empregando a transformada de Walsh-Hadamard, considerando canal seletivo

em frequéncia, variante no tempo e com limiar de ceifamento [=3.
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Figura 6.30: Diagrama em blocos de um sistema WH-STC-OFDM ou WH-SFC-OFDM.

onde ¢ é o vetor com N sfmbolos da constelacao que forma o k-ésimo simbolo OFDM. Ja os
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sinais transmitidos no instante (i + 1)7" sdo dados por

S0,i+1 = IFFT [(?i—l—lQN)]

* (6.76)
$160 = IFFT [(2.0)] = IFFT [ 0]
Desconsiderando-se a agao do ruido, os sinais recebidos nos instantes i7" e (i +1)T apés a FET

sa0, respectivamente, expressos por

T, = H()E;QN — H1?:+1QN
— s (6.77)
Tit1 = Ho i1 Qn + Hi¢; Qy

Assumindo-se que o receptor seja capaz de estimar corretamente a resposta em freqiiéncia

_>
do canal, entao pode-se utilizar (5.31) para obter o sinal o sinal espalhado ¢ ;. Assim,

—
A * *

= Hy [HO?iQN - Hl?;HQN] + H,y [Ho?z’—f—lQN + Hl?fQN]* (6.78)
= (|Hol* + |Hi[*) @ Q.

_>
Utilizando (5.32) é possivel combinar os sinais recebidos para obter o sinal espalhado ¢ ;11 q.

Assim, tem-se

—
A~ * *
C i+1,Q = HOTH—I — Hl’l”i

= H} [Hy @i Qn + Hy QN — Hy [Hoei Qv + Hy Q] (6.79)
= (|H0|2 + |H1|2) @i Qn.

Para obter os simbolos _é>2 e _é)iﬂ com o ganho de diversidade desejado, basta multiplicar os re-
sultados apresentados em (6.78) e (6.78) pela matriz de Walsh-Hadamard. O procedimento para
demonstrar que o SFC-OFDM pode ser combinado com a transformada de Walsh-Hadamard é
andlogo ao apresentado acima. A Figura 6.31 compara o desempenho dos esquemas WH-STC-
OFDM e WH-SFC-OFDM com os respectivos esquemas sem diversidade.

Observando as Figuras 6.31 (a) e (b) pode-se perceber que, tal como no esquema WH-MRC-
OFDM, a transformada de Walsh-Hadamard, quando associada aos esquemas de diversidade
de transmissao, fornece um maior ganho de desempenho do que o uso apenas do esquema de
diversidade. Outro ponto relevante é o fato do esquema WH-SFC-OFDM apresentar o mesmo
patamar de erro de simbolo que o esquema WH-STC-OFDM. Isso significa que a reducao da

PAPR pelo uso da transformada de Walsh-Hadamard faz com que o nivel de ICI no esquema
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Figura 6.31: Desempenho dos esquemas de diversidade de transmissao combinados com a transfor-
mada de Walsh-Hadamard, ambos empregando a modulagdo 64 QAM em canal seletivo em freqiiéncia
ndo linear com | = 3. (a) Comparacao de desempenho entre os esquemas STC-OFDM e WH-STC-
OFDM. (b) Comparacao de desempenho entre os esquemas SFC-OFDM e WH-SFC-OFDM.

WH-SFC-OFDM seja praticamente igual a ICI do esquema WH-STC-OFDM.

6.7 Conclusao

A acado dos amplificadores de poténcia no desempenho de sistemas de radiodifusao digital
que empregam a técnica OFDM nao pode ser desprezada. Este capitulo apresentou uma
aproximacao para a estimativa da probabilidade de erro de simbolo, considerando diferen-
tes cenarios. As curvas tedricas foram comparadas com os resultados obtidos em simulagao
computacional para corroboracao dos resultados.

A analise de desempenho desenvolvida neste capitulo teve como ponto de partida os re-
sultados apresentados em [33], onde os autores trabalham com um modelo para estimar a
probabilidade de erro de simbolo para esquemas OFDM que empregam modulacoes M QAM
quadradas. No entanto, este modelo é pessimista, pois considera que a ocorréncia do ceifamento
em um simbolo OFDM resulta em erros em todas as portadoras.

Na analise aqui apresentada, esse modelo foi retrabalhado e, como resultado, obteve-se um
novo modelo mais realista, que nao mais representa um limitante superior para a probabili-
dade de erro de simbolo, mas apresenta uma maior aderéncia com os resultados obtidos em

simulacao computacional. O modelo também foi generalizado para as modulacoes M QAM nao
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quadradas. Além disso, este trabalho apresenta uma andlise sobre o desempenho do esquema
OFDM considerando o ceifamento no sistema de transmissao e a mobilidade do receptor. Em
[33], os autores nao consideram o ceifamento na transmissao, e sim na recepgao, ao realizar
a andlise do efeito da mobilidade no desempenho do sistema. Essa consideracao simplifica o
desenvolvimento analitico do modelo, mas nao corresponde ao cenario normalmente encontrado

nos sistemas implantados.

A andlise do desempenho dos sistemas OFDM em canais nao-lineares ruidosos variantes
no tempo contemplou a comparacao de desempenho das diferentes técnicas de interpolacao.
Essa andlise mostrou que embora todos as interpolacoes estudadas apresentem uma reducao de
desempenho quando o sinal sofre os efeitos do ceifamento, a técnica de interpolacao por FFT
é a que mais sofre com a nao-linearidade. Os capitulos anteriores mostraram que a técnica de
interpolacao por FF'T apresenta o melhor desempenho quando o canal de comunicacao ¢ linear.
Entretanto, na presenca de nao-linearidades, o desempenho da interpolacao por FFT é o mais
pobre. Isso ocorre porque a interpolacao por FFT utiliza todas as portadoras piloto para obter
a estimativa da resposta em freqiiéncia do canal para uma freqiiéncia especifica. A ocorréncia
do ceifamento, e a ICI resultante, provoca erros de estimacao em algumas portadoras piloto
especificas. Nos casos de esquemas de interpolacao que empregam poucas portadoras piloto
para obter a estimativa para uma faixa de freqiiéncia do canal, o erro na estimativa causado
pela ICI em uma portadora piloto fica concentrado na regiao vizinha a essa portadora piloto.
Ja na interpolacao por FFT, esse erro de estimacao é distribuido por toda a estimativa de

canal, reduzindo o desempenho do sistema.

Outra contribuicao apresentada neste capitulo consiste na analise de desempenho dos es-
quemas de diversidade em canais moveis nao-lineares. Os resultados de simulagao mostram que
o uso dos esquemas de diversidade, tanto de transmissao quanto de recepc¢ao, fornecem ganho

apenas nas situacoes onde a relacao sinal-ruido é baixa.

No caso onde a relacao sinal-ruido é elevada, o uso dos esquemas de diversidade nao é
justificado, uma vez que o patamar de erro de simbolo devido a nao-linearidade do canal é pra-
ticamente o mesmo obtido pelo esquema OFDM sem diversidade. Os resultados da simulagao
computacional também mostram que os esquemas de diversidade de transmissao sofrem maior
degradacao devido a nao-linearidade do canal do que o esquema de diversidade de recepcao
MRC. Isso ocorre porque nos esquemas de diversidade de transmissao, o ceifamento dos sinais
transmitidos sao independentes nas duas antenas, o que resulta na soma das interferéncias
inter-portadoras no receptor. Essa soma de interferéncias afeta o esquema SFC-OFDM com
maior intensidade, uma vez que a palavra codigo espaco-freqiiéncia é formada por pares de

sub-portadoras adjacentes.
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Neste capitulo também analisou-se uma técnica para diminuir a probabilidade de ocorréncia
de ceifamento. Esta técnica consiste em multiplicar o vetor de simbolos a serem transmitidos por
uma matriz de espalhamento de Walsh-Hadamard. Esse procedimento reduz a probabilidade
de ocorréncia de picos no sinal OFDM, pois cada sub-portadora passa a transportar uma
combinacao linear de todos os simbolos que comporia um simbolo OFDM convencional. Logo,
a probabilidade de todas as sub-portadoras estarem em fase é reduzida, evitando-se picos
elevados no sinal OFDM. Essa estratégia também ¢ interessante no combate a desvanecimento
seletivos profundos, uma vez que nulos espectrais nao afetam severamente apenas um simbolo
de dado serial, mas afetam ligeiramente todos os simbolos de dados que compoe o sinal OFDM.

Finalmente, apresenta-se uma comparagao de desempenho entre o esquema OFDM conven-
cional, considerando todos os tipos de estratégias de diversidade, com suas respectivas solugoes
empregando a transformada de Walsh-Hadamard. Esta andlise mostra que sempre que um
esquema de diversidade ¢ combinado com a transformada de Walsh-Hadamard ha um aumento
no ganho do sistema, tornando a solucao mais eficaz no combate as interferéncias introduzidas

por um canal nao-linear variante no tempo.
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Capitulo 7
Conclusoes

A técnica OFDM j4a ¢é empregada em diversos padroes de comunicagao digital. Logo, a andlise
de desempenho desta técnica consiste em objeto de interesse cientifico e pratico. Este trabalho

apresentou diversos aspectos relacionados ao desempenho de sistemas que empregam o OFDM:

e Desempenho da interpolacao por FFT para a estimacao da resposta em freqiiéncia do
canal: os resultados de simulacao apresentados ao longo do texto mostram que esta
técnica apresenta o melhor desempenho, desde que o canal seja linear. Nos casos onde ha

ceifamento do sinal transmitido, o desempenho desta técnica fica bastante prejudicado.

e Expressoes para estimar o desempenho de sistemas OFDM com modulacoes M QAM nao
quadradas em canais lineares e seletivos em freqiiéncia: apresentou-se neste trabalho duas
novas expressoes para estimar a probabilidade de erro de simbolo média, considerando-se
modulagoes M QAM nao quadradas. As geometrias analisadas ao longo deste trabalho
foram a constelacao em cruz e a constelacao sobreposta. Os resultados tedricos obtidos
foram corroborados pelos resultados de simulacao, considerando um sistema com trans-

missao OFDM em canal seletivo em freqiiéncia.

e Generalizacao das expressoes de desempenho de sistemas M QAM em canais radiomoveis:
os resultados obtidos previamente permitiram generalizar a expressao para o desempenho
de modulacoes M QAM quadradas e ndo quadradas em canais radiomoveis. Os resulta-
dos de simulagao corroboram os resultados teéricos. Empregou-se novamente o sistema

OFDM e considerou-se o canal seletivo em freqiiéncia.

e Generalizacao das expressoes de desempenho de sistemas M QAM com diversidade em
canais radiomoveis: a partir dos resultados apresentados anteriormente foi possivel ge-

neralizar a expressao para o calculo da probabilidade de erro de simbolo considerando

133
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as modulacoes M QAM quadradas e nao quadradas em canais radiomoveis com diversi-
dade. Considerou-se duas técnicas de diversidade distintas, sendo a primeira a técnica de

diversidade de recepcao e a segunda a técnica de diversidade de transmissao.

e Desempenho de sistemas OFDM em canais com ceifamento: apresentou-se expressoes
para estimar a probabilidade de erro de simbolo para sistemas M QAM-OFDM em canais
com ceifamento de pico, onde a expressao obtida foi derivada de um resultado existente na
literatura, porém com modificacées para tornar a expressao mais proxima dos resultados
praticos. Essa expressao também foi generalizada para as constelacoes nao quadradas.
A partir desse novo conjunto de equacoes, expandiu-se os resultados, considerando-se a
presenca do ruido e da mobilidade do receptor. Simulacoes computacionais permitiram
analisar o comportamento das técnicas de diversidade na presenca do ceifamento do sinal.
Essa andlise permitiu concluir que os esquemas de diversidade somente oferecem ganho
de desempenho para baixas relagoes sinal-ruido, uma vez que a diversidade praticamente
nao altera o patamar de erro. Finalmente, foi feita uma breve descricao de algumas
técnicas para controle da PAPR, dando-se destaque para o uso da transformada de Walsh-
Hadamard. Simulagoes computacionais mostraram que o emprego desta simples técnica
permite a reducao dos patamares de erro de simbolo em todas as situacoes consideradas.
Ainda, a combinacao da transformada de Walsh-Hadamard em conjunto com as técnicas
de diversidade resultaram em um aumento no desempenho do sistema que justifica esse

uso combinado.

Além dos resultados listados acima, este trabalho apresentou uma revisao sobre as técnicas
de geracao e recepcao de sinais OFDM, bem como sobre as principais técnicas de interpolacgao
empregadas para estimar a resposta em freqiiéncia do canal. O desempenho destas diferentes
técnicas foi analisado nas diferentes situagoes através de simulacao computacional.

Existem, ainda, diversas frentes de pesquisas a serem estudadas, merecendo particular des-

taque:

e a analise o desempenho das diferentes técnicas de interpolagao em canais onde o efeito

Doppler resulta na quebra de ortogonalidade do simbolo OFDM;

e a comparacao de desempenho entre o STC-OFDM e SFC-OFDM em canais continua-

mente variantes no tempo;

e a determinacao de uma expressao analitica para estimar a probabilidade de erro de
simbolo em canais seletivos em freqiiéncia, variantes no tempo e com ceifamento, consi-

derando o uso das técnicas de diversidade;
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e o desenvolvimento de expressoes de probabilidade de erro de simbolo nos diversos cendrios
analisados, considerando modelos de canais mais abrangentes, como Rice, Nakagami-m,

entre outras.

e a comparacao de desempenho das diferentes técnicas de controle da PAPR, como pré-
distorcao, compressao e expansao, SLM e uso de cédigos corretores de erro, considerando

o ceifamento, ruido, mobilidade do receptor e o uso das técnicas de diversidade.

e a analise de desempenho de esquemas de estimacao de canal para sistemas WH-OFDM,
WH-MRC-OFDM, WH-STC-OFDM e WH-SFC-OFDM, através de simulacdes compu-

tacionais.
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Anexo B
Canal com Desvanecimento Rayleigh

Em um ambiente de propagacao radiomovel, o sinal proveniente da antena de transmissao pode

chegar a antena receptora através de multiplos percursos, tal como representado na Figura B.1.

Recptor
Movel

7~
Transmissor

Figura B.1: Ambiente radiomovel

O sinal passa-faixa recebido através do k-ésimo percurso pode ser representado por

S = ak(t) exp {j [th + Hk(t)]} , (Bl)

onde ag(t) e Oy (t) sdo, respectivamente, a atenuagao, a fase inserida pelo k-ésimo percurso. De-
vido & mobilidade, estes parametros sao variantes no tempo. A freqiiéncia angular da portadora

é representada por wy.

Assumindo que o ambiente radiomodvel possui n percursos independentes, tem-se que o sinal
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recebido é dado por
sr =Y ax(t) exp {j[wot + Ok(t)]} = Zak ) exp(jbk(t)) exp(jwot) =r exp(j0)exp(jwot), (B.2)
onde

rexp(jf) = Zak ) exp(j0x(t))
(B.3)

= Zak ) cos[Ok(t)] + J Zak )sen[0x(t)] = 2 + jy

k=1

e x e y sao, respectivamente, as componentes em fase e quadratura.

Como cada percurso apresenta uma atenuacao e rotacao de fase distintas para cada obstaculo,
pode-se dizer que ay(t) e 0, (t) sdo varidveis aleatérias. Em canais variantes no tempo, o niimero
de percursos é, normalmente, elevado. Assim, segundo o Teorema Central do Limite, pode-se

aproximar as funcoes densidade de probabilidade de x e y como sendo gaussianas, ou seja,

ply) = \/% o <_2%> | (B.4)

As variaveis x e y sao independentes e identicamente distribuidas, pois sao gaussianas descor-

relacionadas. Logo, a funcao densidade de probabilidade conjunta de x e y é dada por

p(z,y) = p(x) ply) = 27302 exp [— %} : (B.5)

onde 0, = 0, = 0.

A partir da equacao B.3, pode-se escrever que
r? =2+ y?

f = arctan <g> ,
x

de modo que
y = x tan(0). (B.7)
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Aplicando a equacgao B.7 na equacao B.6, tem-se

r’* =2 +2” tan®(0) = 2° [1 + tan®(9)] = 2 {1 +

sen?(0)
cosQ(H)}

B.8
5 [cos*(0) +sen?*(0)]  a? (B:8)
B cos?(0) ~ cos2()
Portanto
r* = r? cos?(6). (B.9)
Aplicando a equacgao B.9 na equacao B.6, tem-se
r? = r?cos*(0) + y°. (B.10)
Assim,
2= p? —r?cos?(f) = r? [1 — cos?(0)] =
y (0) =" (9)] (B.11)

y = rsen(6).

Conhecendo a relacao entre r e § com x e y e conhecendo a funcao densidade de probabilidade
conjunta de x e y é possivel encontrar a funcao densidade de probabilidade conjunta de r e 6,

uma vez que

p(r,0) = 2L&Y) , (B.12)
J(x,y) x=rcos(f); y=rsen(d)
onde J(z,y) é o Jacobiano de = e y com relagao a r e , definido como
ar do
_ | dz d=x
dy dy

A derivada de r com relagao a x é dada por

dr d x
a_ 4 2y 2) = *
=== (VP+v) = (B.14)

A derivada de r com relagao a y é dada por

ar _ d 25 .2) — Y
=@ (VaZ+4?) = — (B.15)
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A derivada de # com relacao a = é dada por

% = % [aretan (%)} = —@- (B.16)

A derivada de # com relacao a y é dada por

% = diy [aretan (%)] = m (B.17)

Aplicando as equacoes B.14, B.15, B.16 e B.17 na equacao B.13, tem-se

T (@) = —— L Y A— (B.18)

Va2 (1 n g-i) VY g2 (1 n g-i)
Substituindo x = r cos(f) e y = rsen(f) na equagao B.18, tem-se

1 1 sen?(0) 1
J(xa y) =~ +
sen2(9) 2 sen?(6)
L+ cos2(0) cos (9) L+ cos2(0)
cos?(0) sen?(6) cos®(0) (B.19)
cos?(6) + sen?(6) cos?(0)

<

S|I= 3=

Aplicando o resultado da equacao B.19 na equacao B.12 resulta

(r? cos®(0) + r? senz(ﬁ))}

20?2
U r?
= xp | — .
2102 P 20?2
Utilizando a lei das probabilidades marginais obtém-se
T ™ r 702
= 0)do = — do
p(r) /_ Wp(r, ) /_ o exp( 203>
r r?
= — 0" B.21
2102 exp ( 202) o ( )

r e r’ >0
= — eX — T .
o2 P 202

T T

(B.20)
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Do mesmo modo,

[ 4 T2
p(0) = /0 p(r,0)dr = /o 202 exp <_Tﬂ> dr. (B.22)

Sabendo que

o0 1

/ rexp (—ar?)dr = —, (B.23)

0 2a

tem-se que
1 207
p(0) = 2ro? 2

| r (B.24)

= — —T<f<m

2m

Observando as equacoes B.21 e B.24 é possivel concluir que a magnitude do sinal recebido
possui distribuicao de Rayleigh, enquanto que a fase do sinal recebido estd uniformemente

distribuida entre —7 e m. Como 7 e 6 sao independentes, pode-se escrever que

p(r,0) = p(r) p(0). (B.25)

A Figura B.2 apresenta a funcao densidade de probabilidade de Rayleigh para diferentes
valores de o, enquanto que a figura B.3 apresenta a funcao densidade de probabilidade uniforme

entre —m e .

Algumas estatisticas sao importantes para o emprego da distribuicao de Rayleigh como
modelo de canal radiomével. Dentre elas, merecem destaque o primeiro e o segundo momento

e a variancia de r. O primeiro momento (ou média) de r é definido como

00 00 7“2 7“2
Hr = A r p(T)dT = A ; exXp ( 20_3) d?”, (B26)

/ r’exp (—a r?) dr = . (B.27)
0

_ \/8”7 \[ (B.28)

onde

Como a = tem-se que

227
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ANEXO B. CANAL COM DESVANECIMENTO RAYLEIGH
1.4
1.2 A\
T 6=05

0.8
a
0.6 \
\ g=1
sl A\

1

/
/

Figura B.2: Distribuicio Rayleigh para diferentes valores de o,

A definicao do segundo momento de r é dada por

B[] =

o] oo .3 2
/ r? p(r)dr:/ ! (—
0 0
onde

r
O_—E exp @) dT’, (B29)
/OO rPexp (—a r?)dr = i (B.30)
0 2a?
Assim, tem-se
1 (202)
2] _ _ 9 2
E[r*] = PR R 207. (B.31)
Finalmente, a variancia de r é dada por
VAR[r] = E [r*] — E*[r]. (B.32)
Aplicando os resultados obtidos nas equagoes B.28 e B.31 na equagao B.32, tem-se
m\’ T
AR[F] =202 — (o, (/2 :(2——) 2
VAR][r| = 20 <a \/;> 5) O

(B.33)
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p(8)

1/21t

-t 0 T Q[rad]

Figura B.3: Distribuicio uniforme.

A funcao distribuigdo cumulativa de probabilidade (FDC) de r pode ser obtida através da

funcao densidade de probabilidade. Por definicao, tem-se que
Plr] = / p(u)du. (B.34)

Logo, para a distribuicao Rayleigh, tem-se
" u?

Plr| = — e —
1= e (-5

/07" uexp (—au®) du = % [1—exp (—ar?)], (B.36)

) du. (B.35)

Como

entao

1 r?
Plr]= =02 |1 - —
=gt [ e (-3)
r2
:1—exp(—203) r > 0.

A Figura B.4 mostra a FDC Rayleigh para diferentes valores de o,.

(B.37)
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Figura B.4: FDC Rayleigh para diferentes valores de o .
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