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RESUMO

Os futuros sistemas de comunicagao sem fio prometem oferecer
uma grande variedade de servicos multimidia. Entretanto, a perspectiva de uma
grande demanda pelos novos servicos e as caracteristicas de QoS exigidas, fazem
com que seja indispensavel o uso de sistemas de alta capacidade com acessos
sem fio de alta velocidade, motivando o desenvolvimento e a utilizagao de novas
tecnologias. Nos ultimos anos, foram propostas varias estruturas, baseadas nos
recentes avangos na area de processamento de sinais, para reduzir os efeitos de
desvanecimento causados pelo canal de radio propagacao e os diferentes tipos
de interferéncia presentes nos sistemas de comunicagao sem fio, possibilitando
assim, um aumento da capacidade sistémica e da velocidade do acesso sem fio.

Tradicionalmente, uma das técnicas mais utilizadas para comba-
ter o desvanecimento é a diversidade espacial, enquanto que uma das técnicas
mais efetivas para a supressao de interferéncia é a formatacao de feixe. A di-
versidade espacial, tipicamente representada pelo emprego de multiplas antenas
de transmissao e/ou de recepgao, se destaca por possibilitar uma redugao dos
efeitos de desvanecimento do canal de propagacao sem necessariamente sacrificar
os preciosos recursos de banda. Além disto, como demonstrado recentemente,
o emprego de multiplas antenas de transmissao e de recepcao permite um au-
mento significativo da capacidade do sistema. A formatacao de feixe considera
que os componentes de multipercurso do sinal desejado e dos sinais interferen-
tes incidem sobre o receptor com angulos diferentes, permitindo a um arranjo
de antenas explorar esta assinatura espacial, através do ajuste do diagrama de
radiacao do arranjo de antenas, para cancelar os sinais interferentes.

Neste contexto, foram propostas e analisadas nesta tese, diferen-
tes estruturas de transmissao e de recepcao baseadas na utilizagao de multiplas
antenas e de técnicas de codificacao, para aplicacoes tanto no uplink como no
downlink de alguns sistemas de comunicacao sem fio com caracteristicas diferen-
tes, possibilitando reduzir a interferéncia, melhorar a SNR e usufruir diferentes
formas de diversidade, de modo a atender os requisitos de maior capacidade e

maior taxa, indispensaveis para os futuros sistemas de comunicacao sem fio.



ABSTRACT

Future wireless communication systems promise to offer a wide
variety of multimedia services. However, the perspectives of a great demand
by the new services, and the characteristics of demanded QoS, make essential
the use of high capacity systems with high-speed wireless access, motivating the
development and the use of new technologies. In the last few years, several
structures based on recent advances in the signal processing area have been
proposed to reduce the fading effects caused by the radio propagation channel
and the different types of wireless communication interference, thus enabling an
increase of system capacity and of wireless access speed.

Traditionally, space diversity is one of the most used techniques
to combat fading, while beamforming is one of the more effective techniques
for interference suppression. Space diversity, typically implemented by multiple
transmit and/or receive antenna arrays, stands out for enabling a reduction
of the channel fading effects without necessarily sacrificing precious frequency
band resources. Beyond this, as demonstrated recently, multiple transmit and
receive antenna arrays allow a significant increase in system capacity. On the
other hand, beamforming considers that multipath components of the desired
signal and of the interfering signals happen about the receiver with different
angles, allowing an antenna array to explore this signature space, through the
adjustment of the radiation pattern of the antenna array, to improve the desired
signal and to cancel the interfering signals.

Attending to the requisites of larger capacity and higher rates,
indispensable for future wireless communication systems, we have proposed and
analyzed in this thesis different transmit and receive structures based on the use
of antenna arrays and coding techniques. We considered both the uplink and
the downlink of some different wireless communication systems, enabling both
the reduction of interference, and improvement of SNR, by exploiting different

forms of diversity.
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BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fungao do tamanho dos subfiltros
(N.) e do nimero de simbolos de treinamento (/NV;) para um canal
com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G=8 N, =4, SNR=10¢
Le=T) o
BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq),
em funcao do tamanho dos subfiltros (N,) e do nimero de simbolos
de treinamento (N;) para um canal com 3 multipercursos (4; = 2,
A,=1,G=8 N,=4, SNR=10e L.=7). . . . . . . ... ...
BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas
de transmissao e 2 antenas de recepcao empregando o método de
CSTBC-RLS-EPC (SimbEq), em fungao do tamanho dos subfiltros
(N.) e do nimero de simbolos de treinamento (/NV;) para um canal
com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, G=8 N, =4, SNR=10e¢
Le=T)
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103

BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas
de transmissao e 2 antenas de recepcao empregando o método de
CSTBC-RLS-EPCCE (SimbEq), em fungao do tamanho dos subfil-
tros (N) e do niimero de simbolos de treinamento (V;) para um canal
com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, G=8 N, =4, SNR=10e¢
Le=T)
BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas
de transmissao e 2 antenas de recepcao empregando o método de
CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fungao do tamanho dos sub-
filtros (N.) e do ntmero de simbolos de treinamento (NV;) para um
canal com 3 multipercursos (A4; = 2, A, = 2, G = 8, N, = 4,
SNR=10eLe="T) « oo
BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq),
em funcao do tamanho dos subfiltros (N.) e do nimero de simbolos
de treinamento (IV;) para um canal com 3 multipercursos (4; = 2,
A,=2,G=8 N,=4, SNR=10e L.=7). . . . . .. ... ...
BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-EPC (SimbEq), em fungao do tamanho dos subfiltros (N,), do
nimero de simbolos de treinamento (N;) e da SNR para um canal
com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G =8, N, =4, N, = 25,50
el00e Le=7) . . . o
BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-EPCCE (SimbEq), em fungao do tamanho dos subfiltros (IV,),
do nimero de simbolos de treinamento (N;) e da SN R para um canal
com 3 multipercursos (A; =2, A, =1, G =8, N, =4, N, = 25,50
el00e Lo=T7) . . . oo
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108

BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fungao do tamanho dos subfiltros
(N), do nimero de simbolos de treinamento (IV;) e da SNR para
um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, =1, G = 8, N,, = 4,
Ny=2550e100e Le=T7). . . o oo o v
BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq),
em func¢ao do tamanho dos subfiltros (V) e da SN R para um canal
com 3 multipercursos (4, =2, A, =1, G =8, N, =4, N, =25¢
Le=T)
BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq),
em fungao do tamanho dos subfiltros (V) e da SN R para um canal
com 3 multipercursos (A4; =2, A, =1, G=8, N, =4, Ny, =50 e
Le=T)
BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq),
em fungao do tamanho dos subfiltros (V) e da SN R para um canal
com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G=8, N, =4, N; =100 e
Le=T)
BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-EPC (SimbEq), em fungao do tamanho dos subfiltros (NV), do
nimero de simbolos de treinamento (N;) e da SNR para um canal
com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, G =8, N, =4, N, = 25,50
el00e Lo=7) . . .
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110
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112

113

BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-EPCCE (SimbEq), em fun¢ao do tamanho dos subfiltros (N.),
do nimero de simbolos de treinamento (N;) e da SN R para um canal
com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, G =8, N, =4, N, = 25,50
el00e Lo =7) . . .
BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fungao do tamanho dos subfiltros
(N.), do niumero de simbolos de treinamento (N;) e da SNR para
um canal com 3 multipercursos (A; = 2, A, =2, G = 8, N, = 4,
Ny=2550e100e Lo =T7). . . . ..o i
BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq),
em fungao do tamanho dos subfiltros (V) e da SN R para um canal
com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, G=8, N, =4, Ny, =25¢
Le=T)
BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq),
em fungao do tamanho dos subfiltros (V) e da SN R para um canal
com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, G=8, N, =4, N, =50¢
Le=T)
BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq),
em fungao do tamanho dos subfiltros (V) e da SN R para um canal
com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, G =8, N, =4, N; =100 e
Le=T) o
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118

Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-
RLS-EPC (SimbEq) em fun¢ao do tamanho dos subfiltros (V,) para
um canal com 3 componentes de multipercurso (4, = 2, A, = 1,
G=8 N,=4,N.=8,16, SNR=10e L. =7) . . . . . ... ...
Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas
de transmissao e 2 antenas de recepcao empregando o método de
CSTBC-RLS-EPC (SimbEq) em fun¢do do tamanho dos subfiltros
(N.) para um canal com 3 componentes de multipercurso (4; = 2,
A, =2,G=8 N,=4,N.=8,16, SNR=10e L. =7) . . . ...
Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao empregando o método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq) em fungao do tamanho dos subfiltros
(N.) para um canal com 3 componentes de multipercurso (4; = 2,
A, =1,G=8 N,=4, N, =816, SNR=10e L. =7) . . . ...
Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas
de transmissao e 2 antenas de recepcao empregando o método de
CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq) em fungao do tamanho dos sub-
filtros (IV.) para um canal com 3 componentes de multipercurso
(A4y=2,A4,=2G=8 N,=4, N, =816, SNR=10e L. =7)

BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recep¢ao empregando os métodos CSTBC-
SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em
fungado do nimero de simbolos de treinamento (/N;) para um canal
com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G=8 N, =4, SNR=10e¢
Le=T)
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122

123

BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recep¢ao empregando os métodos CSTBC-
SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em
fungado do nimero de simbolos de treinamento (/N;) para um canal
com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G=8 N, =4, SNR=15¢
Le=T)
BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao empregando os métodos CSTBC-
SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em
fungdo do nimero de simbolos de treinamento (N;) para um canal
com 3 multipercursos (A4; =2, A, =2, G=8, N, =4, SNR=10¢
Le=T)
BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao empregando os métodos CSTBC-
SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em
fungao do nimero de simbolos de treinamento (/N;) para um canal
com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, G=8, N, =4, SNR=15¢
Le=T7) o o
BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao empregando os métodos CSTBC-
SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em
fungao da SN R para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 2,
G=8 N,y=4, Ny=10e L.=T7) . . . . ... ... ... ......
BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recep¢ao empregando os métodos CSTBC-
SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em
fungao da SN R para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 2,

G=8 Ny=4, N, =50eLo="T). . .o .|
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129

BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-
RLS-EPCICE (SimbEq), em fungao do numero de iteragoes e da
SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G =8,
Ny=4, N.=16, N;=25e Le="T). . .o oo
BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas
de transmissao e 2 antenas de recepcao empregando o método de
CSTBC-RLS-EPCICE (SimbEq), em func¢ao do niimero de iteragoes
e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A4, = 2,
G=8 N,=4, N.=16, Ny=25e L.=7) ... ... ... ....
BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-
RLS-EPCICE (SimbEq), em fungao do numero de iteragoes e da
SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G =8,
Ny=4, N, =32 Ny=50eLe="T7). . oo .|
BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas
de transmissao e 2 antenas de recepcao empregando o método de
CSTBC-RLS-EPCICE (SimbEq), em fungao do niimero de iteragoes
e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A4, = 2,
G=8 Ny, =4, N.=32, Ny=50e L.=7) ... ... .. .....
BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-
DFE-RLS-EPCICE (SimbEq), em func¢ao do nimero de iteragoes e
da SNR para um canal com 3 multipercursos (4, = 2, A, = 1,
G=8 Ny=4, N;y=16, Npy=1,N,=25e L. =T7) . . . ... ..
BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas
de transmissao e 2 antenas de recepcao empregando o método de
CSTBC-DFE-RLS-EPCICE (SimbEq), em fungdo do numero de
iteracoes e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2,

ATIZ,GIS,NH,ILL,fo:16,Nfb:1,Nt:25eLc:7)
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133

134

BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-

RLS-EPC (ChipEq), em fun¢do do tamanho dos subfiltros (N.) e

do nimero de simbolos de treinamento (/NV;) para um canal com 3

multipercursos (4; =2, A, =1,G=8, N, =4, SNR=10e L, = 17)249

BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-
RLS-EPCCE (ChipEq), em fun¢ao do tamanho dos subfiltros (N,)

e do nimero de simbolos de treinamento (/V;) para um canal com 3

multipercursos (4, =2, A, =1,G=8, N, =4, SNR=10e L. = 17)249

BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em fungao do tamanho dos subfiltros
(N.) e do nimero de simbolos de treinamento (/NV;) para um canal

com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G=8 N, =4, SNR=10¢

BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq),
em funcao do tamanho dos subfiltros (N,) e do nimero de simbolos
de treinamento (N;) para um canal com 3 multipercursos (4; = 2,
A =1,G=8 N, =4, SNR=10e Lo =17) . . . . ... ... ..
BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas
de transmissao e 2 antenas de recepcao empregando o método de
CSTBC-RLS-EPC (ChipEq), em fun¢ao do tamanho dos subfiltros
(N.) e do nimero de simbolos de treinamento (NV;) para um canal

com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, G=8 N, =4, SNR=10e¢
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136

137

138

139

BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas
de transmissao e 2 antenas de recepcao empregando o método de
CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq), em fun¢ao do tamanho dos subfil-
tros (Ne) e do niimero de simbolos de treinamento (V;) para um canal

com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, G=8 N, =4, SNR=10¢

BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas
de transmissao e 2 antenas de recepcao empregando o método de
CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em fungao do tamanho dos sub-
filtros (N.) e do ntimero de simbolos de treinamento (NV;) para um
canal com 3 multipercursos (A4; = 2, A, = 2, G = 8, N, = 4,
SNR=10e L. =17) . . . . . . i
BER para um sistema W-CDMA (c6digos longos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq),
em funcao do tamanho dos subfiltros (N.) e do nimero de simbolos
de treinamento (IV;) para um canal com 3 multipercursos (4; = 2,
A, =2,G=8 N, =4, SNR=10e L. =17) . . . . . . ... ...
BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-EPC (ChipEq), em fungao do tamanho dos subfiltros (N.) e da
SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G =8,
Npy=4, Ny=25e L. =17) . . . . .. ... . . ... ... ... ..
BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-EPCCE (ChipEq), em fun¢ao do tamanho dos subfiltros (N,)
e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, 4, = 1,

G=8 Ny=4, N, =25eL,=17) . ... ... .. .. ...
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140

141

142

143

144

BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recep¢ao usando o método de CSTBC-RLS-
MIMO-JEC (ChipEq), em fun¢ao do tamanho dos subfiltros (N.) e
da SNR para um canal com 3 multipercursos (4, = 2, A, = 1,
G=8 Ny=4, N, =25eL.=17) . ..
BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq),
em fungao do tamanho dos subfiltros (V) e da SN R para um canal

com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G=8, N, =4, Ny =25¢

BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-EPC (ChipEq), em fungao do tamanho dos subfiltros (N.) e da
SNR para um canal com 3 multipercursos (4, =2, A, =1, G =8,
Ny=4, Ny=50e L., =17) . . . ... ... . . ... ... ...
BER para um sistema W-CDMA (c6digos longos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-EPCCE (ChipEq), em fun¢ao do tamanho dos subfiltros (N,)
e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4, = 2, 4, = 1,
G=8 N,=4, Ny=50e L.,=17) . . . ... ... ... ... ...
BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recep¢ao usando o método de CSTBC-RLS-
MIMO-JEC (ChipEq), em fun¢ao do tamanho dos subfiltros (N.) e
da SNR para um canal com 3 multipercursos (4, = 2, A, = 1,

G=8 Ny=4, N, =50eL,=17) . ... ...
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146

147

148

149

BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 1 antena de recepgao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq),
em fungao do tamanho dos subfiltros (V) e da SN R para um canal

com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G=8, N, =4, N, =50¢

BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-EPC (ChipEq), em fungao do tamanho dos subfiltros (N,) e da
SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, =2, G =8,
Ny=4, Ny=25e L.=17) . . . . ... ... ... ... .....
BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-EPCCE (ChipEq), em fun¢ao do tamanho dos subfiltros (N,)
e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 2,
G=8 N,=4,Ny=25eL.=17) . . . ... .. ... .. .....
BER para um sistema W-CDMA (c6digos longos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em fungao do tamanho dos subfiltros
(N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (A4; = 2, A, = 2,
G=8 N,=4, Ny=25e L, =17) . . . . . ... ... ... ....
BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepgao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq),
em fungao do tamanho dos subfiltros (V) e da SN R para um canal

com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, G=8, N, =4, N, =25¢
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154

BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-EPC (ChipEq), em fungao do tamanho dos subfiltros (NV.) e da
SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, =2, G =8,
Ny=4, N, =500 Le=17) . oo
BER para um sistema W-CDMA (c6digos longos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-EPCCE (ChipEq), em fun¢ao do tamanho dos subfiltros (N,)
e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A4, = 2,
G=8 N,=4,Ny=50e L.=17) . . .. ... ... ... .....
BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando o método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em fungao do tamanho dos subfiltros
(N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 2,
G=8 N,=4,Ny=50eL.=17) . ... ... ... ... .....
BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de
transmissao e 2 antenas de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-
EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq),
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1 INTRODUCAO A UM NOVO CENARIO

Nas tltimas décadas, o mundo tem presenciado grandes avancos
no campo das telecomunicagoes. Os adventos da comunicacao celular moével
e da Internet mudaram e vém mudando os habitos de toda a sociedade. O
desenvolvimento dos servigos de comunicacao mével quebrou o paradigma de
que para se comunicar € necessario estar fisicamente conectado a uma estrutura
de comunicacao com fio. A comunicacao movel ofereceu conexao sem fronteiras;
com o acesso de radio mével é possivel estabelecer comunicacao caminhando,
dentro de veiculos, ou em qualquer lugar que o sistema assim o permitir. A
Internet proporcionou um caminho acessivel para conectar o mundo. O crescente
interesse por esse caminho de comunicacao global trouxe avangos nunca antes
imaginados na interface homem-maquina, nos recursos multimidia oferecidos,
na capacidade do comércio eletronico (e-commerce), na velocidade de acesso
e principalmente na forma de comunicacao a distancia. Hoje a Internet e a
comunicacgao movel podem ser consideradas indispensaveis para varios ramos
de atividade e como fatores preponderantes para o desenvolvimento econémico
global.

A crescente utilizacao e importancia do computador e da Internet
nas nossas vidas, os avancos na comunicacao moével, a dependéncia cada vez
maior por dados e informagao com mobilidade, o anseio por novos servigos e
aplicagoes multimidia, os grandes avangos tecnolégicos e a oferta de novos dis-
positivos e servigos a pregos mais acessiveis vém motivando a criacao de uma
nova proposta integrada entre os sistemas moveis e a Internet. Esta integragao
resultou em grandes mudancgas no conceito da comunicagao maével e na evolugao

da chamada Internet mével. Com a integracao da Internet e das aplicagoes mul-
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timidia nos futuros sistemas de comunicacao mével, a viabilidade de servigos de
alta velocidade com qualidade de servigo (QoS) tornou-se indispensével.

Espera-se que os novos sistemas maéveis sejam capazes de oferecer
uma ampla gama de servigos com taxas variaveis, podendo atingir taxas da or-
dem de 2 Mbps ou mais [3GP02], [Jes04]. As aplicagoes multimidia desejadas
utilizam varios tipos diferentes de servigos em paralelo tais como voz, audio,
video, dados e acesso a Internet. KEsses servigos, por comutacao de circuitos
e por comutacao de pacotes, devem ser suportados pela interface aérea e pela
estrutura de rede dos novos padroes. E interessante notar que, embora algu-
mas aplicagoes como a comunicacao de voz e a video-conferéncia apresentem
um trafego tipicamente simétrico, a natureza do trafego gerado pelos diferentes
servigos de dados oferecidos, como o acesso a Internet e a operacao de down-
loading, é assimétrica fazendo com que a transmissao no downlink (da estacgao
radio-base para a estagdo madvel) necessite de uma maior capacidade de trans-

missao do que no uplink (da estacao mével para a estagao radio-base) [HMO00].

1.1 Sistemas W-CDMA

Para atender a demanda por um acesso de alta velocidade, in-
dispensavel para viabilizar servigos de dados eficientes e possibilitar o uso de
aplicagoes multimidia, torna-se necessario a utilizacao de formas de transmissao
e modulacao mais eficientes. Algumas das propostas de sistemas celulares moveis
de terceira geracao (3G) tentam resolver este problema usando a tecnologia de
acesso multiplo por divisao de cédigo de banda-larga (W-CDMA). Os sistemas
CDMA usam a técnica de spread spectrum [PZB95]. Nesse esquema de mo-
dulacao, o sinal de informacao é transmitido sobre uma banda de freqiiéncia
muito maior que a taxa da informacao. Essa expansao da largura de banda
resulta em uma série de propriedades onde a rejeicao a interferéncia é uma das
mais importantes [OP98].

Os sistemas CDMA sao efetivos na melhor utilizacao do espectro

de frequiéncia existente. O conceito celular possibilita o reuso da mesma faixa
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de freqiiéncia em areas distintas denominadas células. O uso da técnica CDMA
oferece uma maior capacidade celular para uma faixa de freqiiéncia especifica em
um ambiente multi-celular, ja que o reuso de freqiiéncia é igual a um, isto é, a
mesma faixa de freqiiéncia pode ser reutilizada nas células adjacentes [GJP191].

Neste trabalho, as estruturas apresentadas, embora sejam também
analisadas em outros contextos, foram direcionadas para aplicacoes em sistemas
W-CDMA, devido sua importancia na chamada terceira geragao de comunicacao

celular mével.

1.2 Limitacoes dos Sistemas W-CDMA

No desenvolvimento de redes de comunicacao movel, é essencial
que a banda de freqiiéncia e a poténcia transmitida sejam gerenciadas eficiente-
mente [Ala98]. Com o intuito de oferecer servigos multimidia e de dados de alta
velocidade para um grande nimero de usuérios num espectro de radiofreqiiéncia
limitado, a eficiéncia espectral torna-se um parametro vital.

O canal de propagacao sem fio introduz uma série de obstaculos
para a transmissao do sinal. Estes obstaculos incluem o desvanecimento de
grande escala (devido a perda de percurso), o desvanecimento de média escala
(devido ao shadowing) e o desvanecimento de pequena escala (devido a soma
destrutiva dos componentes do sinal transmitido, recebidos fora de fase).

As principais causas de deterioragao dos sistemas celulares méveis
W-CDMA de alta taxa (onde o delay spread do canal é maior que a duragao de
chip) sdo o desvanecimento do sinal e a severa interferéncia intersimbolica (ISI),
além da interferéncia de multi-acesso (MAI) que é inerente a qualquer sistema
CDMA nao-ortogonal e pode causar o efeito de Near-Far [Ver98]. Enquanto
o desvanecimento do sinal e a ISI sao resultantes do canal de propagacao, a
interferéncia de multi-acesso é causada por usuarios interferentes presentes na
mesma célula (interferéncia intracelular) ou em células adjacentes (interferéncia

intercelular).



1.3 Motivacao

Os sistemas de comunicacao mével estao se desenvolvendo rapi-
damente para oferecer servicos de voz de alta qualidade, transmissao de dados
de alta taxa e aplicagoes multimidia. Estes servicos requerem sistemas de alta
capacidade com um acesso sem fio de alta velocidade confiavel. Para atender o
crescente nimero de usuarios e a grande demanda pelos novos servicos, as tec-
nologias e padroes atuais de comunicacao sem fio devem sofrer varias mudancas.

Nos ultimos anos, foram propostas varias estruturas, baseadas nos
recentes avangos na area de processamento de sinais, para reduzir os efeitos de
degradagao causados pelo canal de radio propagacao e pelos diferentes tipos
de interferéncia presentes nos sistemas de comunicacao sem fio, possibilitando
assim, um aumento da capacidade sistémica e da velocidade do acesso sem fio.

Uma solucao bastante eficiente para reduzir as distorgoes causadas
pelo canal de propagacao pode ser obtida pelo uso da diversidade. A diversidade
possibilita reduzir a profundidade ou a duracao do desvanecimento através da
combinacgao das multiplas réplicas do sinal transmitido sujeitas a desvanecimen-
tos independentes. Existem diferentes formas para explorar a diversidade, as
mais comuns sao aplicadas nos dominios temporal (codificagao de canal com en-
trelagamento), espectral (spread spectrum) e espacial (multiplas antenas). Uma
técnica classica de combinagao é a combinagao de razao méaxima (MRC). De
acordo com [Pro95], a MRC é considerada étima se os sinais nos ramos de di-
versidade forem nao-correlacionados e tiverem uma distribuicao de Rayleigh.
Normalmente, a MRC é aplicada na recepcao, onde os sinais provenientes de
diferentes antenas sao ponderados para maximizar a relagao sinal-ruido (SNR).

Para reduzir a degradacao causada pelos diferentes tipos de inter-
feréncias presentes nos sistemas de comunicacao sem fio, pode-se utilizar diferen-
tes técnicas de cancelamento de interferéncia, tais como a deteccao multi-usuario
[Ver98|, [GRLI9], [HT00] e a formatagao de feixe [PP97], [KV96], [God97]. As
duas técnicas podem ainda ser combinadas [KIHP90] para se obter ganhos adi-

cionais de desempenho ao custo, entretanto, de uma maior complexidade.
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O receptor convencional CDMA é composto por um filtro casado
com a forma de onda do cédigo do usudrio desejado e apresenta desempenho
6timo para canais com ruido Gaussiano branco aditivo (AWGN). Devido a pre-
senga da MAI, proveniente da mesma célula e de células adjacentes, o receptor
convencional passa a ser limitado pelo efeito de Near-Far, ou seja, seu desem-
penho reduz consideravelmente quando os sinais dos usudrios interferentes sao
recebidos com poténcias maiores que a do sinal do usuario desejado. O sistema
de segunda geracao [S-95 utiliza um controle de poténcia preciso na estagao radio
base (ERB) para equalizar a poténcia de todos os sinais recebidos de uma mesma
célula e reduzir o efeito de Near-Far. Porém, devido as severas caracteristicas
do canal de propagacao, nem sempre isto é possivel.

O trabalho de Verdud [Ver86] demonstrou que a deterioragao cau-
sada pelo efeito de Near-Far nao é inerente aos sistemas CDMA e pode ser
eliminada pelo emprego de um detector de multi-usuario 6timo de maxima ve-
rossimilhanca (ML). Este esquema considera que as saidas dos filtros casados
da ERB apresentam estatisticas suficientes para a deteccao de todos usuarios.
Assim, pode-se obter o detector de multi-usuario 6timo de ML, aplicando um
detector de Viterbi as saidas dos filtros casados. Porém, este detector apre-
senta uma complexidade exponencial com o nimero de usuarios, motivando o
desenvolvimento de varios métodos sub-6timos, como o detector de decorrelagao
linear [LV90], [VKAPOIS], o detector de erro médio quadrético minimo (MMSE)
[MH94], [PV97], o detector de cancelamento sucessivo de interferéncia [Hol94],
[PH94] e o detector de cancelamento paralelo de interferéncia [L196], [GRL99].

A formatacao de feixe considera que os componentes de multi-
percurso do sinal desejado e dos sinais interferentes incidem sobre o receptor
com angulos de chegada (AOA) diferentes, permitindo a um arranjo de antenas
explorar esta assinatura espacial para cancelar os sinais interferentes. Assim,
através do ajuste do diagrama de radiacao do arranjo de antenas, pode-se ma-
ximizar a poténcia recebida do sinal desejado e reduzir a poténcia recebida dos

sinais interferentes que estao separados espacialmente do sinal de interesse. En-
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tretanto, o uso do processamento puramente espacial nao permite eliminar a
interferéncia recebida na mesma direcao do sinal desejado ou combinar a ener-
gia dos componentes de multipercurso do sinal desejado. Uma solucao para
sobrepor estas limitagoes é o emprego do processamento espago-temporal. Se os
sinais desejados e interferentes tiverem assinaturas espaciais ou temporais dis-
tintas, o processamento espaco-temporal possibilita uma melhora significativa
da relagao sinal-interferéncia (SIR). Um dos principais problemas do processa-
mento espaco-temporal é que o arranjo de antenas requer normalmente um filtro
espago-temporal de dimensoes elevadas, e portanto de alta complexidade, para
explorar eficientemente as assinaturas espaciais e temporais dos sinais e maxi-
mizar a SIR. Além disto, a utilizacao dos métodos convencionais de adaptacao
para determinar os coeficientes do filtro espaco-temporal requer uma quantidade
proibitiva de simbolos de treinamento.

Nos sistemas moéveis de terceira geracao, os simbolos de piloto
(treinamento) estao disponiveis tanto no uplink como no downlink [3GP02] e
podem ser utilizados para desempenhar diversas funcoes diferentes, como por
exemplo, para determinar os coeficientes dos filtros empregados nos arranjos
de antenas. Levando em consideracao a presenca de simbolos de treinamento
no uplink, foi proposto em [CSJ02b], um novo receptor de formatacao de feixe
espago-temporal para sistemas W-CDMA | baseado no algoritmo HRLS (hierar-
chical recursive least squares) apresentado em [Woo00]. O método proposto ofe-
rece uma reducao da complexidade computacional e da quantidade de simbolos
de treinamento necessarias no processo de adaptacao em relacao ao método
espago-temporal baseado no algoritmo RLS (recursive least squares) convenci-
onal, possibilitando ainda prover uma melhora no desempenho para algumas
condicoes particulares.

Em [WP98a|, [XT01] e [TLO1], foram propostos alguns métodos
cegos de cancelamento de interferéncia para sistemas CDMA que nao necessitam
do emprego de simbolos de treinamento, informacao dos cédigos de espalhamento

da MAI ou qualquer informagao adicional do canal de propagacao. Os métodos
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cegos permitem eliminar a MAI e a ISI sem a necessidade de uma redugao do
throughput da informacao. Entretanto, a maioria dos métodos apresentados na
literatura necessitam uma grande quantidade de dados em condigoes de estaci-
onaridade, que normalmente nao esta disponivel nas aplicacoes de comunicacao
movel [KH8S8|, [CSJ02c].

A abordagem semicega, que pode ser interpretada como uma com-
binacao eficiente dos métodos baseados em treinamento e dos métodos cegos,
possibilita superar os problemas apresentados pelos métodos baseados em trei-
namento, causados por uma quantidade insuficiente de simbolos de treinamento
ou uma reducao do throughput, e pelos métodos cegos, causados pela taxa de con-
vergéncia lenta, ambigiiidade de fase do sinal recuperado e necessidade de uma
grande quantidade de informagao em condigoes de estacionaridade [KFFM97],
[PPI7], [TP98], [LR99], [BCMGOO0]. Essa abordagem explora a idéia de au-
mentar o comprimento efetivo da seqiiéncia de simbolos de treinamento usando
informagoes adicionais e propriedades dos sinais transmitidos [KFFM97].

Em [PHO1a], foi proposto um método de diversidade de recepgao
espago-temporal semicego para sistemas CDMA sincronos, empregando um novo
algoritmo denominado algoritmo de mdédulo constante semicego com identi-
ficacdo do canal (SBCMACI). O método requer uma quantidade significativa-
mente menor de simbolos de treinamento que a requerida pelos métodos classicos
baseados em treinamento, utilizando o critério least squares(LS), através do em-
prego da propriedade de médulo constante do sinal transmitido e da estimativa
do canal. A técnica consiste em efetuar a identificacao semicega do canal através
do método de subespaco antes da equalizacao semicega.

Em [CSJ02¢|, o método apresentado em [PHOla] foi estendido
para aplicacoes de formatacao de feixe espago-temporal em sistemas W-CDMA
assincronos. O método permite alterar o diagrama de radiacao apropriadamente
para maximizar a poténcia recebida do sinal desejado e melhorar a supressao da
MALI. O algoritmo resultante permite a combinagao coerente dos componentes

de multipercurso do sinal desejado, o cancelamento dos sinais interferentes, a
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remocao da ambigiiidade de fase presente nos métodos cegos e a reducao do
nimero necessario de simbolos de treinamento no processo adaptativo de deter-
minagao dos coeficientes do filtro espago-temporal.

Enquanto as técnicas de diversidade e formatacao de feixe espaci-
ais e espago-temporais aplicadas no processo de recepcao sao bem conhecidas,
as técnicas aplicadas no processo de transmissao sao relativamente novas e bas-
tante atrativas, ja que possibilitam transferir grande parte da complexidade de
processamento da estacdo mével (EM) para a ERB.

Os sistemas que empregam apenas uma antena de transmissao e
uma antena de recepcao, ou seja, sistemas que usam canais de comunicacao com
uma entrada e uma saida (SISO), apresentam baixa confiabilidade na presenga
de desvanecimento por multipercurso e capacidade limitada [FG98]. Os métodos
de processamento espacial ou espaco-temporal, empregando canais com uma
entrada e multiplas saidas (SIMO) ou multiplas entradas e uma saida (MISO),
podem oferecer vantagens adicionais em relagao aos métodos SISO. Porém, os
servigos desejados para as proximas geracoes de sistemas de comunicacao movel
necessitam de canais de comunicacao com maior confiabilidade e com maior
capacidade. Assim, surgiram os sistemas com multiplas antenas de transmissao e
de recepcao, ou seja, sistemas de miltiplas entradas e multiplas saidas (MIMO).
Os canais de propagacao de banda limitada sao dutos estreitos que impoem um
limite no fluxo de dados de alta velocidade. O desenvolvimento de sistemas
de MIMO alargam estes dutos, permitindo explorar a diversidade nos dominios
espacial e temporal, aumentando significativamente a capacidade e a velocidade
de transmissao de informacao.

As investigagoes no campo da teoria da informagao realizadas nos
ultimos anos [FG98], mostraram que é possivel obter um grande aumento da ca-
pacidade dos sistemas de comunicacao sem fio quando sao empregadas multiplas
antenas no transmissor e no receptor. Os resultados destas investigacoes leva-
ram ao desenvolvimento de uma nova arquitetura de transmissao e recepgao

chamada Bell Labs Layered Space-Time (BLAST) que oferece taxas de trans-
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missao inatingiveis pelos métodos tradicionais. Outra abordagem que utiliza
multiplas antenas de transmissao e se possivel multiplas antenas de recepc¢ao
para prover comunicacao confidavel de alta taxa é a codificacao espaco-temporal
(STC) [TSCI8], [TJCI9b]. Tanto a arquitetura BLAST como a STC fazem uso
do dominio espacial e temporal enquanto codificam e decodificam os simbolos
de informacao. Portanto o termo modulacao codificada espacgo-temporal pode
ser empregado nas duas estruturas.

A técnica de STC combina a codificagao de canal com uma estru-
tura de antenas multiplas de transmissao e opcionalmente de recepgao. Os dados
codificados sao divididos em A; streams de simbolos que sao simultaneamente
transmitidos pelas A; antenas. O sinal recebido é uma sobreposicao linear dos
simbolos transmitidos simultaneamente corrompidos por ruido e interferéncia.
Os algoritmos de decodificacao espaco-temporais, bem como as técnicas de esti-
mativa do canal, sao incorporados no receptor para obter as vantagens da diver-
sidade e do ganho de codificagao. Dentre as técnicas mais difundidas de STC,
se destacam a codificagdo espago-temporal em trelica (STTC) e a codificacao
espago-temporal em bloco (STBC).

A STTC foi apresentada por Tarokh et al. em [TSC98] e combina
a codificacdo de canal, o mapeamento de simbolos e uma estrutura de ante-
nas multiplas com um processo de decodificacao em trelica multidimensional.
Apesar de oferecer um ganho significativo de codificacao, além do ganho de
diversidade, a STTC apresenta uma alta complexidade.

Por outro lado, a STBC é uma técnica de STC de baixa comple-
xidade. Na tentativa de reduzir a complexidade do processo de decodificacao,
Alamouti propos em [Ala98] um método simples e efetivo de diversidade de trans-
missao empregando duas antenas transmissoras, que serviu como alicerce para
a STBC. Neste esquema, um par de simbolos ¢ transmitido por duas antenas
transmissoras em um periodo de simbolo e uma versao transformada do mesmo
par é transmitida no periodo seguinte. Em [TJC99a|, Tarok et al. generalizaram

o trabalho de Alamouti para um numero arbitrario de antenas transmissoras e
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apresentaram formalmente a teoria da STBC. A estrutura ortogonal da STBC
prové o desacoplamento dos sinais de diferentes antenas e faz com que a comple-
xidade de decodificacao dependa apenas da dimensao da constelacao de sinais.

Apesar das vantagens oferecidas, os métodos de STBC apresenta-
dos em [Ala98] e [TJC99a| consideram que o canal de propagacao ¢ perfeitamente
conhecido no receptor e que sofre um desvanecimento plano em freqiiéncia. En-
tretanto, como ja mencionado, os sistemas de comunicacao sem fio de alta taxa
apresentam normalmente um delay spread maior que a duragao de simbolo,
causando efeitos de propagacao seletivos em freqiéncia. Além disto, o canal
de propagacao nao é conhecido a priori no receptor, sendo necessario utilizar
técnicas de estimativa para determina-lo.

Recentemente, foi introduzido em [LP00], um novo paradigma
para a STBC em canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia. Este
método, denominado codificacao espaco-temporal em bloco por inversao tem-
poral (TR-STBC) [LSLL02], [SL02], é composto por uma versao modificada do
método de Alamouti, implementada a nivel de bloco no dominio temporal, per-
mitindo explorar, além da diversidade espacial, a diversidade de multipercurso
contida nos canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia. Em [CSJ03d]
e [CSJ03a], foram apresentados os receptores de equalizacao pds-combinagao
com estimativa de canal (STBC-EPCCE) e de combinacao conjunta de MIMO
(STBC-MIMO-JEC), baseados em versoes de MMSE do método de TR-STBC,
para a aplicacao da STBC em canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia,
considerando que o canal de propagacao nao é conhecido a priori no receptor.

Apés a derivagao da capacidade tedrica dos canais de MIMO, Fos-
chini e Gans propuseram a arquitetura espaco-temporal em camadas BLAST
[Fos96] para proporcionar taxas de transmissao muito maiores que as obtidas
pelas técnicas convencionais. A arquitetura BLAST é uma técnica que em-
prega arranjos de antenas com miultiplos elementos no transmissor e no receptor.
O stream de informagao de um dado usuério é dividido em multiplos substre-

ams que sao transmitidos simultaneamente em subcanais em paralelo através



11
do arranjo de antenas de transmissao. Todos os substreams sao transmitidos na
mesma faixa de freqiiéncia, oferecendo uma excelente eficiéencia espectral. Como
a informacao é transmitida em paralelo através das miltiplas antenas, a taxa de
transmissao efetiva aumenta proporcionalmente ao nimero de antenas usadas.

Uma outra area de recentes pesquisas, consiste em combinar
métodos modernos de corregao de erros com estruturas de decodificagao ite-
rativas. Em 1993, foi apresentado por Berrou et al. [BGT93|, um esquema
de correcao de erros revolucionario, denominado método de codificacao turbo.
Nesse trabalho seminal, foram apresentados resultados indicando que o emprego
da codificacao turbo possibilita atingir indices de capacidade muito préximos
das predigoes de Shannon para canais AWGN [Sha48]. A codificagao turbo su-
pera o paradoxo entre a taxa de erro e a complexidade de decodificacao através
da concatenagao de codigos por meio de entrelagadores e de técnicas iterativas
de decodificacao baseadas em informacao suave.

O termo turbo, associado ao método de codificacao apresentado
em [BGT93], foi escolhido fundamentalmente pelo fato do processo de deco-
dificacao empregar um método iterativo baseado em realimentacao, similar ao
conceito empregado nos turbocompressores usados em motores a combustao,
e nao pelas caracteristicas dos cédigos empregados. Assim, o principio turbo
¢ muito mais abrangente do que a codificacao turbo, onde foi originalmente
concebido, podendo ser aplicado a varios outros problemas, como por exemplo
a equalizagdo de canal [DJB95], [GLLI7|, a detecgdo multiusudrio [WPI8b],
[ARAS99], [RP00], o processamento espaco-temporal [Koc0l], a codificacao
espago-temporal [BNS99], [Cui01], [Ton01], [Ton03|, a modulagdo codificada
[Bau99], entre outros.

Neste trabalho, o principio turbo foi utilizado, de maneira simpli-
ficada, no desenvolvimento de um receptor iterativo, baseado na equalizacao e
decodificacao conjunta, para sistemas W-CDMA empregando algumas técnicas

diferentes de STBC para canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia.
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1.4 Resumo das Principais Publicacoes

A seguir, é apresentado um resumo das principais publicagoes,

aprovadas em congressos nacionais e internacionais, referentes a este trabalho.

e Casella, I. R. S.; Sousa, E. S.; Jeszensky, P. J. E., “Semi-Blind Beamspace-
Time Interference Cancellation using Subspace Channel Identification for

DS-WCDMA Systems” (Best Student Paper Award - American Region)

Nesse artigo [CSJ02c], foi proposto pela primeira vez uma estrutura de for-
matacgao de feixe espaco-temporal semicega utilizando o algoritmo SBC-
MACI. Foram apresentados os resultados de desempenho para as estru-
turas BST-RLS e BST-SBCMACI considerando um sistema W-CDMA
com codigos aleatérios, espalhamento espectral complexo, modulacao da
informacao QPSK, modelo de canal macrocelular estatistico e diferentes

cenarios de Near-Far.

e Casella, I. R. S.; Sousa, E. S.; Jeszensky, P. J. E.; “Analysis of a Semi-
Blind Beamspace-Time Interference Cancellation for WCDMA Systems in

Microcellular Environments”

Nesse artigo [CSJ02a], foi analisado o desempenho da estrutura de for-
matacgao de feixe espago-temporal semicega BST-SBCMACI proposta em
[CSJ02c] sob condigoes mais realistas e em ambientes microcelulares. Fo-
ram apresentados os resultados de desempenho para as estruturas BST-
RLS e BST-SBCMACI considerando um sistema W-CDMA empregando
codigos Gold-like, espalhamento espectral complexo, modulacao da in-
formacao QPSK, modelo de canal microcelular baseado no GBSBE e di-

ferentes cenérios de Near-Far.

e Casella, I. R. S.; Sousa, E. S.; Jeszensky, P. J. E., “Hierarchical Recur-
sive Least Squares Space-Time Interference Cancellation for W-CDMA

Systems”

Nesse artigo [CSJ02b], foi proposto pela primeira vez uma estrutura
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hierarquica de formatagao de feixe espago-temporal denominada BST-
HRLS. Foram apresentados alguns resultados de desempenho para as es-
truturas BST-RLS e BST-HRLS considerando um sistema W-CDMA com
codigos aleatdrios, espalhamento espectral complexo, modulacao da in-

formagao QPSK e modelo de canal microcelular baseado no GBSBE.

Casella, I. R. S.; Sousa, E. S.; Jeszensky, P. J. E., “Semi-Blind Beamspace-
Time Interference Cancellation for a Multi-Code WCDMA System”

Nesse artigo [CSJ03f], é analisado o desempenho da estrutura espago-
temporal de formatacao de feixe semicega BST-SBCMACI, proposta em
[CSJ03f], para sistemas W-CDMA de multi-taxa empregando o método
multi-code. Foram apresentados alguns resultados de desempenho para
as estruturas BST-RLS e BST-SBCMACI considerando um sistema W-
CDMA empregando cédigos Gold-like, espalhamento espectral complexo,
modulagao da informagao QPSK e modelo de canal microcelular baseado

no GBSBE.

Casella, I. R. S.; Sousa, E. S.; Jeszensky, P. J. E., “Equalization Pos-
Combining with Channel Estimation and MIMO Joint Equalization Com-
bining Receivers for Space-Time Block Coding in Frequency Selective

Channels”

Nesse artigo [CSJ03d], é investigado o desempenho de duas propostas dife-
rentes de receptor empregando codificacao espaco-temporal em bloco para
canais seletivos em freqiiéncia. A primeira, designada como receptor com
equalizacao pos-combinacao e estimativa de canal, é baseada no método de
codificacao espaco-temporal com inversao temporal proposto por Lindskog
e Paulraj e realiza estimativa do canal, combinacao linear e equalizacao. A
segunda, denominada como receptor com equalizacao e combinagao con-
junta de multiplas entradas e multiplas saidas, é baseada no esquema
apresentado por Meshkati e Sousa e realiza equalizacao, cancelamento de

interferéncia e combinacao linear simultaneamente.
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e Casella, I. R. S.; Sousa, E. S.; Jeszensky, P. J. E., “Analysis of Equalization
Pos-Combining with Channel Estimation and MIMO Joint Equalization

Combining Receivers for Space-Time Block Coding”

Esse artigo [CSJ03a] é uma extensao do trabalho apresentado em [CSJ03d],

contendo alguns resultados adicionais de simulagao.

e Casella, I. R. S.; Sousa, E. S.; Jeszensky, P. J. E., “Differential Semi-Blind
Beamspace-Time Interference Cancellation for DS-WCDMA Systems in

Frequency Selective Time-Varying Channels”

Nesse artigo [CSJ03b], é proposto um novo receptor empregando for-
matacao de feixe espacgo-temporal semi-cega diferencial para sistemas
assincronos de multiplo acesso por divisao de codigo de banda-larga por
seqiiéncia direta (DS-WCDMA). O novo receptor apresenta robustez a

variacoes de fase e reducao dos efeitos de distor¢ao nao linear.

e (Casella, I. R. S.; Sousa, E. S.; Jeszensky, P. J. E., “Differential Semi-Blind
Spatial-Temporal Beamforming for DS-WCDMA Systems in Frequency

Selective Time-Varying Channels”

Nesse artigo [CSJ03c]|, sdo apresentados alguns resultados complementares

de simulagao aos apresentados em [CSJ03b].

e Casella, I. R. S.; Sousa, E. S.; Jeszensky, P. J. E.; “Evaluation of Chip
Space-Time Block Coding for DS-WCDMA in Time-Varying Channels”

Nesse artigo [CSJ03e], é investigado o desempenho da conexao direta
de um sistema de multiplo acesso por divisao de cédigo de banda larga
(W-CDMA) empregando codificagao espago-temporal num canal de pro-
pagacao por multipercurso variante no tempo. A codificagdo espago-
temporal é aplicada a nivel de chip para melhorar a robustez do sistema a

variacoes na envoltéria de desvanecimento.
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1.5 Descricao do Contetido

Este documento contém, além do presente capitulo, de cardter

introdutoério, mais 10 capitulos que podem ser assim resumidos:

Capitulo 2 - Neste capitulo, sao descritas algumas das principais carac-
teristicas do ambiente de propagacao sem fio. Em funcao das carac-
teristicas de interesse, sao apresentados alguns modelos matematicos para

representar os canais de propagacao.

Capitulo 3 - Neste capitulo, sao introduzidas as principais diferencas entre
as estruturas espago-temporais de recepcao empregadas para formatagao
de feixe e para diversidade. Sao também apresentados, os principais al-
goritmos adaptativos encontrados na literatura, usados na determinacao
das estruturas espaco-temporais estudadas. Finalmente, sao apresentados

alguns resultados de simulacao.

Capitulo 4 - Neste capitulo, sao propostas novas estruturas espago-temporais
de recepc¢ao hierarquicas e semicegas para formatacgao de feixe e para diver-
sidade, direcionadas para aplicagoes no uplink de sistemas W-CDMA com
codigos de espalhamento curtos, sujeitos a canais de propagacao com des-
vanecimento seletivo em frequiiéncia. Ao final do capitulo sao apresentados

alguns resultados de simulagao.

Capitulo 5 - Neste capitulo, sao apresentados os conceitos fundamentais, ba-
seados na teoria da informacao, das técnicas de transmissao em canais de
MIMO. Sao apresentadas também as principais caracteristicas dos princi-

pais métodos encontrados na literatura.

Capitulo 6 - Neste capitulo, sao introduzidos os conceitos basicos da STBC,
uma das técnicas mais promissoras de diversidade de transmissao, e é
apresentado o método de Alamouti para aplicacbes em canais com des-

vanecimento plano em freqiiéncia. Alguns resultados de simulacao sao
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apresentados e confrontados com os resultados obtidos pelas expressoes

analiticas descritas no anexo 2.

Capitulo 7 - Neste capitulo, s@o propostas algumas estruturas de STBC empre-
gando miltiplas antenas de transmissao e de recepgao, para canais de pro-
pagacao com desvanecimento seletivo em freqiiéncia. Ao final do capitulo

sao apresentados alguns resultados de simulacao.

Capitulo 8 - Neste capitulo, os métodos apresentados nos capitulos 6 e 7, sao
estendidos para aplicacoes no downlink de sistemas W-CDMA empregando
codigos curtos e codigos longos. Em funcao das caracteristicas intrinsecas
dos sistemas CDMA, sao analisadas duas abordagens distintas de codi-
ficagdo espago-temporal. Ao final do capitulo sao apresentados alguns

resultados de simulagao.

Capitulo 9 - Neste capitulo, sao apresentados alguns conceitos fundamentais
da codificagao de FEC e do principio turbo, contendo uma breve in-
trodugao dos métodos de codificacao de bloco e convolucional, bem como
algumas das principais caracteristicas da codificagao turbo. Também sao
revistos alguns conceitos da equalizacao turbo e é descrita uma estrutura

de equalizacao e decodificacao conjunta iterativa de baixa complexidade.

Capitulo 10 - Neste capitulo, sao propostas algumas estruturas de codificagao
espago-temporal iterativas de complexidade reduzida, para canais com des-
vanecimento seletivo em freqiiéncia aplicadas ao downlink de sistemas W-
CDMA usando codificagao de FEC e empregando codigos curtos e codigos
longos. As estruturas propostas sao baseadas nas técnicas apresentadas
no capitulo 8 e no principio turbo, introduzido no capitulo 9. Ao final do

capitulo sao apresentados alguns resultados de simulagao.

Capitulo 11 - Neste capitulo, sao apresentados um resumo das principais con-

clusoes e as perspectivas para futuros trabalhos.



2 CANAIS DE RADIO PROPAGACAO
MOVEL

Uma das grandes vantagens da transmissao de radio é permitir a
comunicagao com mobilidade, porém o canal de radio propagacao impoe uma
série de limitacoes no desempenho dos sistemas moéveis. O canal de propagacao
é parte integrante do sistema e muitas vezes nao pode ser ajustado nem contro-
lado. Assim, o conhecimento das caracteristicas e propriedades do canal é es-
sencial para o desenvolvimento com sucesso dos sistemas de comunicagao movel,
sendo necessario desenvolver modelos precisos e confiaveis para a caracterizagao
adequada do canal.

Um canal de radio propagacao movel é um meio hostil por natu-
reza, sendo bastante dificil obter bons modelos para prever seu comportamento.
Tradicionalmente, os canais podem ser modelados através do uso de técnicas
estatisticas baseadas em dados obtidos em medidas de propagacao reais. Como
apresentado na figura 1, pode-se obter um modelo representativo do canal de
radio propagacao pela decomposicao dos efeitos de desvanecimento sofridos pelo

sinal transmitido em 3 componentes distintos [OP98]:

e componente de perda de percurso de grande escala
e componente de variacao lenta de média escala

e componente de variacao rapida de pequena escala

17
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Desvanecimento

do Canal
| : 1
Pequena Escda Média Escda Grande Escda
——— [ [
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| |
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Seletivo Répido Teoe: TEMpPO kB @eréncia
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Agyread > Ts Teoe< Ts Agyread: Delay spread

Figura 1: Classificacao do desvanecimento do canal de propagacao

2.1 Desvanecimento de Grande e Média Escala

A intensidade do sinal recebido pode sofrer grandes variagoes de-
pendendo das caracteristicas do percurso de propagacao entre o transmissor e
o receptor. Situacoes em que obstrugoes por prédios ou montanhas, por exem-
plo, podem ocasionar uma grande atenuacao do sinal. A reducao da poténcia
recebida com a distancia devido a reflexao, difracao e refracao é conhecida como
perda por percurso. Varios modelos de propagacao tém sido desenvolvidos para
determinar as perdas de percurso causadas por grandes obstaculos. Estes mo-
delos sdo chamados de modelos de propagagdo de grande escala [OP98] por
caracterizarem a poténcia média do sinal recebido sobre grandes areas. Um
modelo bastante conhecido é o modelo de espaco livre. Neste modelo, somente
o efeito da atenuacao causada pelo espacamento entre transmissor e receptor é
considerado como fator de deterioragao do sinal transmitido, ja que os fenémenos
de reflexdo, refragao e atenuagao por absorc¢ao nao existem (nao hé objetos que
possam absorver, refletir ou refratar a energia das ondas de radio). Embora o
modelo de espaco livre possa ser empregado para caracterizar varias situacoes de
linhas de visada direta (LOS) sem obstrugoes, ele nao é adequado para aplicagoes
na comunicacao maével, onde é necessario levar em consideracao outros fatores de

deterioragao, como por exemplo, o desvanecimento por multipercurso [LM94].
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Na tentativa de obter um modelo mais preciso para aplicacoes
moveis, Okumura [Oku68] realizou extensivas medidas de perdas de percurso
em Toquio para seis faixas de freqiiéncias distintas entre 200 e 1920 MHz e para
distancias e alturas de antenas diferentes. Posteriormente, Hata transformou as
medidas de Okumura em férmulas paramétricas, dando origem ao chamado mo-
delo de Okumura-Hata. Recentemente, varios modelos tém sido apresentados
para aplicagoes méveis, como por exemplo o modelo COST259-DCM (Directio-
nal Channel Model), que inclui pardmetros para diferentes tipos de ambientes e
varios modelos possiveis para caracterizar o processo de desvanecimento.

Os modelos de propagacao de média escala, por sua vez, determi-
nam as mudancas graduais na poténcia média do sinal causadas por pequenas
obstrugoes como arvores, folhagens e pequenos obstdculos presentes no ambiente
movel quando a antena receptora é movida sobre distancias da ordem de pou-
cas dezenas ou centenas de metros. Enquanto as medidas de perda de percurso
para mesmas distancias do transmissor podem ter seu valor médio préximo do
valor dado pela formula de Okumura-Hata, as medidas individuais podem variar
significativamente. Medidas mais precisas mostram que a variagao da perda de
percurso de média escala, denominada sombreamento ou shadowing, pode ser

modelada estatisticamente por uma distribuigdo Log-normal [Rap96], dada por:

In(70) — ms:| 1)

Onde,
Yo ¢ a poténcia média do sinal recebido
mg ¢ o valor médio logaritmico do shadowing

2

o: ¢ a variancia logaritmica do shadowing

Nesta tese, os desvanecimentos de média e grande escala, por se-
rem eficientemente tratados por vérias técnicas convencionais [Rap96], nao sao
abordados. Assim, as andlises se concentrarao no desvanecimento de pequena

escala, muito mais destrutivo e problematico para a comunicagao sem fio.
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2.2 Desvanecimento de Pequena Escala

Os modelos de propagacao de pequena escala caracterizam as va-
riacoes réapidas da intensidade de sinal sobre curtas distancias, da ordem de
poucos comprimentos de onda ou sobre curtas duracoes de tempo, da ordem de
poucos segundos. O desvanecimento de pequena escala é causado pelas multiplas
reflexoes de uma onda transmitida nos dispersores locais tais como casas, prédios,
veiculos etc. Os componentes de multipercurso resultantes chegam ao receptor
em instantes diferentes e geram variagoes na amplitude e fase do sinal quando
combinados. O grau de variacao depende da distribuigao das intensidades e dos
atrasos dos componentes de multipercurso e da banda do sinal (B;) transmitido
[Rap96]. Os trés efeitos mais importantes do desvanecimento de pequena escala

sao [Rap96]:

e Variacoes rapidas na intensidade do sinal sobre curtas distancias ou curtas

duracoes de tempo

e Modulacao aleatoria de freqiiéncia causada pelo desvio doppler nas dife-

rentes componentes de multipercurso

e Dispersao temporal causada pelos atrasos de propagacao dos multiplos

percursos

Quando o sinal recebido é composto por um componente represen-
tativo de visada direta, denominado componente especular, e de varias reflexoes
dos multiplos percursos de uma onda transmitida, a amplitude da envoltoria de-
vido ao desvanecimento de pequena escala apresenta uma distribuicao de Rice

[Sk197]:

2 | w2 .
a a—l—ap a - ap
ponte) = 2o |2 o [ )

T s

Onde,

a é a amplitude da envoltéria do sinal recebido
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a, ¢ o valor de pico do componente especular
2

0. ¢ a poténcia média do sinal

Iy é a funcgao de Bessel modificada de 12 espécie e de ordem zero

Entretanto, quando a amplitude do componente especular é zero,
a amplitude da envoltéria devido ao desvanecimento de pequena escala apresenta

uma distribuigdo de Rayleigh [Sk197]:

a2

2.02

T

a
prayleigh(a) - F - eXp |:— :| , a> 0 (3)

O movimento relativo do receptor em relagao ao transmissor in-
troduz um desvio de freqiiéncia em todos os componentes do sinal recebido,
denominado desvio doppler. O desvio doppler é diretamente proporcional a ve-
locidade e direcao do movimento do receptor com respeito a diregao de chegada
dos componentes do sinal recebido [Rap96].

Na figura 2, um movel se desloca com velocidade constante vgy,
enquanto recebe o sinal proveniente do transmissor. Considerando que a antena
transmissora estd distante o suficiente para assumir que os angulos dos sinais
incidentes nos pontos A e B sdo os mesmos (6) e que a distancia percorrida pelo
sinal para cobrir os dois pontos é Al (correspondente a uma duracao de tempo

At), pode-se obter o desvio de fase Ap entre os sinais por:

_2m- Al 27 -wvpy - At

A
14 A M

- cos(0) (4)

Onde, A\, = ;—” ¢ o comprimento de onda
fe é a freqiiéncia da portadora

¢, ¢ a velocidade da luz

E o desvio doppler resultante é dado por:

_ 1 Ay _ vsm
2t At A

fa - cos(0) (5)
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Figura 2: Desvio doppler

A banda do canal pode ser quantizada pela banda coerente (B )
que € relativa a estrutura de multipercurso do canal. A banda coerente é obtida
pela maxima diferenga de freqiiéncia na qual as amplitudes dos sinais ainda sao
fortemente correlacionadas. Se a banda do sinal transmitido for maior que a
banda coerente, o sinal recebido sera distorcido. Outro parametro importante
para a caracterizagao do canal de propagacao, relacionado com a banda coerente,
é o delay spread. O delay spread é um fenomeno natural causado pela reflexao e
dispersao dos percursos de propagacao do canal e expressa a dispersao temporal
do sinal transmitido. O delay spread e a banda coerente sao parametros que
descrevem a natureza dispersiva temporal do canal numa area restrita. Entre-
tanto, eles nao oferecem nenhuma informacao sobre a variabilidade no tempo do
canal, causada pelo movimento relativo entre o transmissor e o receptor.

O doppler spread e o tempo de coeréncia do canal (T..) s@o
parametros que permitem descrever a natureza da variacao no tempo do ca-
nal em regices de pequena escala. O doppler spread é uma medida da expansao
espectral causada pela taxa de variacao temporal do canal e é definido como a
faixa de freqiiéncia sobre a qual o espectro doppler recebido é essencialmente nao
zero. Se a banda do sinal em banda base for muito maior que doppler spread,
o efeito de expansao de freqiiéncia é desprezivel e o desvanecimento é chamado
lento [Rap96]. O tempo de coeréncia do canal é o equivalente ao doppler spread
no dominio do tempo e é usado para caracterizar a variabilidade temporal da

dispersividade de freqiiéncia do canal.
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2.3 Tipos de Desvanecimentos de Pequena Escala

Dependendo da relacao entre os parametros de sinal e de canal
(banda do sinal, delay spread, doppler spread etc.), os sinais transmitidos podem
sofrer diferentes tipos de desvanecimentos. A dispersao no tempo e na freqiiéncia

do canal de propagacao pode causar quatro tipos diferentes de efeitos:

Desvanecimento Plano em Freqiiéncia - Ocorre quando o canal apresenta
um ganho constante e resposta de fase linear sobre uma banda de
freqiiéncia maior que a banda do sinal transmitido. No desvanecimento
plano, as caracteristicas espectrais do sinal transmitido sao mantidas,

porém a intensidade do sinal recebido sofre severas variagoes no tempo.

Desvanecimento Seletivo em Freqiiéncia - Ocorre quando a banda de
freqiiéncia em que o canal mantém um ganho constante e uma resposta de
fase linear é menor que a banda do sinal transmitido e o periodo de simbolo
¢ menor que o delay spread do canal. No desvanecimento seletivo, o sinal
recebido é composto por multiplos componentes do sinal transmitido de-
fasados e atenuados, ocasionando uma distor¢cao do sinal. Em funcao da

dispersao temporal do sinal transmitido, hé a presenca de ISI.

Desvanecimento Rapido - Neste caso, a resposta ao impulso do canal muda
a uma taxa mais rapida que o periodo de simbolo (T}), ou seja, o tempo de
coeréncia do canal é menor que o periodo de simbolo do sinal transmitido.
Isto causa dispersao de freqiiéncia (também denominada desvanecimento
seletivo no tempo) devido ao doppler spread. No dominio da freqiiéncia,
a distorcao do sinal aumenta a medida que o doppler spread aumenta em

relacao a banda do sinal transmitido.

Desvanecimento Lento - Neste caso, a resposta ao impulso do canal muda
a uma taxa mais lenta que o periodo de simbolo. Assim, o tempo de
coeréncia do canal é muito maior que o periodo de simbolo do sinal trans-

mitido. O canal pode ser considerado estatico por um ou varios simbolos.
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Pode-se verificar que ao determinar se o canal de propagacgao é

lento ou rapido, nao se especifica se o mesmo é plano ou seletivo em freqiiéncia.
Assim, como apresentado na figura 3, é possivel combinar os dois tipos de dis-
persao no dominio do tempo (plano ou seletivo em freqiiéncia) com os dois tipos

de dispersao no dominio da fregiiéncia (lento ou rapido).

Figura 3: Tipos de desvanecimentos de pequena escala

Um outro parametro importante para a caracterizacao de canais
de radio propagacao é o angle spread. O angle spread é bastante empregado
na caracterizagao de canais espaciais e espaco-temporais. No ambiente de pro-
pagacao radio, os véarios componentes defasados e escalonados do sinal trans-
mitido apresentam angulos de partida e de chegada diferentes. O angle spread
permite a caracterizagdo da dispersao angular sofrida. Assim, no processo de
recepgao, o angle spread representa o espalhamento dos angulos de chegada dos
multipercursos ao receptor. Enquanto que no processo de transmissao, o angle
spread representa o espalhamento dos angulos de partida dos multipercursos.
O angulo de chegada ou de partida de um percurso pode, em alguns casos, ser
estatisticamente relacionado ao seu atraso. O angle spread pode causar desva-
necimento seletivo espacial, o que implica que a amplitude do sinal depende da
localizacao espacial da antena. O desvanecimento seletivo espacial é caracteri-
zado pela distancia coerente (D). Quanto maior for o angle spread, menor

sera a distancia coerente.



25

Na figura 4, é representada a sobreposicao dos efeitos de desva-

necimento de larga, média e pequena escala, descritos anteriormente, sobre o
sinal transmitido da ERB para a EM [Skl97]. A perda de percurso causa uma
atenuacao linear em dB com a distancia, a margem de desvanecimento de média
escala devido ao efeito de sombreamento é da ordem de 6 a 12 dB e a margem de

desvanecimento de pequena escala devido ao efeito de multipercurso é da ordem

de 20 a 30 dB.

Estacé® Estacé
radio base Movel
-
Pr
Desvaned mento
Perda de de média escda
percurso (Log-normal)
A Margem de
desvanedmento de
\ ] média escda
A
Desvanedmento de Margem de
Pequena escda desvanedmento de
(Rayle|gh/R| ce) pequena escda
Pr Y
—
Distancia(d )

Figura 4: Sobreposicao dos efeitos de desvanecimento

2.4 Modelos para Canais com Desvanecimento de Pe-

quena Escala

Os efeitos de desvanecimento de pequena escala presentes nos ca-
nais de propagacao sem fio, podem ser descritos por diferentes modelos ma-
teméaticos. Os modelos matematicos oferecem uma ferramenta precisa e fun-
cional para a andlise de desempenho de sistemas de comunicacao sem fio em
diferentes cenarios de propagacao.

A seguir, sao apresentados alguns modelos, classificados de acordo
com a dispersao temporal (plano ou seletivo em freqiiéncia), encontrados comu-
mente na literatura cientifica. Apesar da classificacao utilizada, sao discutidos

também os efeitos de dispersao espectral durante a apresentacao dos modelos.
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2.4.1 Modelo AWGN Complexo para Canais com Desvanecimento

Plano em Freqiiéncia

Como mencionado anteriormente, o canal de propagagao sofre um
desvanecimento plano em freqiiéncia, quando o delay spread do canal for muito
menor que o inverso da banda do sinal transmitido em banda base. Neste caso, a
resposta ao impulso do canal num dado instante ¢, devido a um impulso aplicado

no instante ¢t — 7, pode ser representada por [ZP01]:

pt,7) = B(t) - 6(T — 7(1)) (6)

Onde,

7,(t) é o atraso de propagagao do sinal no instante ¢

B(t) = a(t) - e7?mfemo+¢(®) ¢ o ganho complexo do canal no instante ¢
a(t) é a atenuagao causada pelo canal no instante ¢

©(t) é o desvio de fase inicial

)
d(7) é a fungao impulso de Dirac

Considerando que a quantidade de componentes de multipercurso
¢ grande e representando as intensidades dos percursos por variaveis aleatorias
independentes e identicamente distribuidas (i.i.d) e independentes das fases dos
percursos, representadas por variaveis aleatorias independentes e uniformemente
distribuidas entre —7 e 7, pode-se aproximar o ganho complexo de canal [3(t),
através do teorema do limite central [Lat89], por uma varidvel aleatéria Gaus-
siana complexa de média zero.

Deste modo, pode-se obter um modelo bastante simples para re-
presentar canais com desvanecimento plano em freqiiéncia através da soma de
duas fontes, em fase e em quadratura, de AWGN independentes. Como apresen-
tado na figura 5, a envoltoria do processo AWGN complexo resultante apresenta
uma distribuicao de Rayleigh e a fase apresenta uma distribuicao uniforme entre

—TmT eT.
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Figura 5: Modelo AWGN complexo - Histograma do médulo e fase do desvanecimento

Apesar da simplicidade, o modelo AWGN complexo nao é capaz

de caracterizar os efeitos do doppler spread do canal de propagacao.

2.4.2 Modelo de Jakes para Canais com Desvanecimento Plano em

Freqiiéncia

O modelo de Jakes é um método deterministico amplamente
utilizado para representar canais de propagacao, em ambientes de dispersao
isotropicos sem LOS, sujeitos a desvanecimentos planos em freqiiéncia correlaci-
onados no tempo [Jak74]. O método se baseia no fato que a soma de uma grande
quantidade de sendides com fases aleatdrias é uma boa aproximacao para um
processo Gaussiano aleatério, sendo apenas necessario pondera-las adequada-
mente para poder levar também em consideracao o doppler spread do canal.

Assumindo que L, percursos de intensidades iguais incidem, com
angulos de chegada 6; uniformemente distribuidos, numa EM se movendo a
velocidade constante, pode-se representar o desvio doppler experimentado por

um dado percurso [ por:

fo= 1 - cos(6h) (7)

Onde,

mar _ VYEM A <1 ]
4" = 5 ¢ o maximo desvio doppler
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Empregando 0, = 2-7-1/L,, [Jak74], pode-se representar o canal de
desvanecimento por N, + 1 osciladores complexos, onde Noyse = (L, /2 —1)/2.
Deste modo, o modelo de canal resultante, composto por um oscilador com

freqiiéneia f7% e N,q. osciladores com freqiiéncia f4, é dado por:

p(t) = \/2]\}7_|_1 {V2 [COS(QE) +7J- sm(gzé)} ~cos(2-m - fI ) +
. Z [cos(¢n) -+ - sin(@n)] - cos(2 -7+ f- 1)} (8)

Onde ¢ e ¢; sao os parametros de fase dos osciladores
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Figura 6: Modelo de Jakes - envoltéria e espectro de freqiiéncia em fungao do doppler spread
normalizado pela banda do sinal transmitido (Agepp(norm.) = 0.005 e 0.05, Nose = 10,

Ts = 100pus)
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Em [Jak74], foram sugeridas duas propostas diferentes para deter-
minar g5 e ¢;, de modo a minimizar a correlagdo entre os componentes em fase
e em quadratura dos osciladores e garantir as mesmas distribuicoes estatisticas
apresentadas para o modelo AWGN complexo (envoltéria com distribuigao de
Rayleigh e fase com distribui¢ao uniforme). A primeira proposta considera (5 =0
e ¢ =7 -1/(Nyse + 1), enquanto a segunda adota gzvﬁ =mn/de ¢ =7 1/Nys. Na
figura 6, sao apresentados alguns resultados de simulagao para o modelo de Jakes
usando a primeira proposta de inicializacao, considerando N,,. = 10 e duas si-
tuagoes diferentes de doppler spread, A gopp(norm.) = 0.005 e 0.05, normalizadas
pela banda do sinal transmitido.

Recentemente, Dent et al. propuseram algumas pequenas al-
teracoes ao modelo de Jakes para melhorar as propriedades de correlacao entre as
componentes dos multipercursos [PDC93]. O modelo proposto é composto por
Nyse = Ly /4 osciladores senoidais com freqiiéncia f}, onde §; = 2-7-(1—0.5)/L,,
e utiliza cédigos ortogonais de Walsh-Hadamard para garantir boas proprie-
dades de correlagao entre os osciladores. De acordo com [PDC93], adotando
¢ = T - 1/Nyse, 0s componentes em fase e em quadratura de p(t) apresentam

poténcias iguais e sao nao-correlacionados.

2.4.3 Modelo de Patzold para Canais com Desvanecimento Plano em

Freqiiéncia

Um outro modelo deterministico, também baseado na soma finita
de sendides, para a caracterizacao de canais de propagacao com desvanecimento
plano em freqiiéncia correlacionados no tempo é o chamado modelo de Patzold,
ou método exato de espalhamento doppler (MEDS) [PKLL96], [PKLL9Sg].

O método de Patzold permite obter um conjunto étimo de sendides
para representar os efeitos de desvanecimento do canal, ou seja, para um dado
nimero de sendides, o método obtém uma aproximacao Otima para processos
Gaussianos (com distribuigao de Rayleigh ou Rice) com uma determinada den-

sidade espectral de poténcia (PSD). Para isto, sdo empregados dois critérios de
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otimizacao. No primeiro, os coeficientes de doppler sao otimizados para obter
a funcao de densidade de probabilidade (pdf) desejada. Enquanto no segundo,

as frequiencias de doppler sao otimizadas para obter a funcao de autocorrelagao

desejada [PKLL9S].
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Figura 7: Modelo de Patzold - envoltdria e espectro de freqiiéncia em fungao do doppler spread
normalizado pela banda do sinal transmitido (Agepp(norm.) = 0.005 e 0.05, Nose, = 10,

T, = 1004us)

O modelo de canal resultante, pode ser representado por:

p(t) = pu(t) +J - Pa(t) (9)

Cujos componentes em fase e em quadratura p;(t), para i = 1,2,
respectivamente, sao dados por:

Nosci

pi(t) = cos(2-m- fi -t + ¢r) (10)

NOSC

i 1=1
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Onde,
Nyse, ¢ 0 nimero de osciladores empregado pela i-ésima componente p;(t)
L= fmar gip (% : (l - %)) ¢ o parametro de freqiiéncia do [-ésimo

oscilador do i-ésimo componente p;(t)

¢1; ¢ o parametro de fase do [-ésimo oscilador do i-ésimo componente p;(t)

Para garantir a nao-correlacao entre os componentes em fase e em
quadratura dos osciladores, N,s., deve ser diferente de Nyg.,. Assim como em
[PKLLI6], assume-se que Nyg., = Nose, +1. Na figura 7, sdo apresentados alguns
resultados de simulacao para o modelo de Patzold, considerando N, = 10,
Nose, = 11 e duas situacoes diferentes de doppler spread, Agop,(norm.) = 0.005

e 0.05, normalizadas pela banda do sinal transmitido em banda base.

2.4.4 Modelo de Tapped Delay Line para Canais com Desvaneci-

mento Seletivo em Freqiiéncia

Nas hipoteses utilizadas para representar canais com desvaneci-
mento plano em freqiiéncia [Lee98|, [ZP01], que levaram & resposta ao impulso
apresentada em (6), foi considerado que os atrasos dos componentes de multi-
percurso do sinal transmitido que incidem no receptor sao muito menores que o
inverso da banda do sinal transmitido em banda base. Entretanto, para canais de
propagacao em ambientes macrocelulares apresentado desvanecimento seletivo
em freqiiéncia, onde o delay spread do canal é maior que a duragao de simbolo,
nem todos os componentes de multipercurso seguem essa hipotese. O sinal rece-
bido pode ser considerado como uma soma de diferentes réplicas, com diferentes
atrasados e fases, do sinal transmitido. Assumindo que os componentes de mul-
tipercurso podem ser separados em grupos (clusters) com atrasos distintos e
considerando que as diferencas entre os atrasos dos componentes dentro de cada
grupo sao menores que o inverso da banda do sinal transmitido em banda base,
os componentes que integram um dado grupo nao podem ser distinguidos no

receptor, sendo denominados nao-resolviveis, e podem ser representados como
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um unico canal com desvanecimento plano em freqiiéncia. Assim, para um canal
sujeito a desvanecimento seletivo em freqiiéncia composto por varios grupos de
componentes de multipercurso, pode-se representar a resposta ao impulso do

canal no instante ¢ devido a um impulso aplicado no instante ¢ — 7 por:

pt,m) = > Bit)-o(r —7u(t)) (11)

Onde,
L, é o nimero de componentes de multipercurso resolviveis
Bi(t) é o ganho complexo do [-ésimo percurso no instante ¢

s

7(t) é o atraso do [-ésimo percurso no instante ¢

AT]_ ATZ .oooo—> ATl:—l

Bolt) Bi(t) B,(t) ﬁt—l(t)

Figura 8: Modelo de tapped delay line para canais com desvanecimento seletivos em freqiiéncia

Na maioria dos canais de propagagao com desvanecimento seletivo
em freqiiéncia, as atenuagoes e os desvios de fase entre os componentes de mul-
tipercurso resolviveis sao nao-correlacionados. Isto é comumente denominado
dispersao nao-correlacionada (US). Normalmente, o ganho complexo de cada
componente resolvivel pode ser modelado como uma variavel aleatéria Gaussiana
complexa independente. Se os ganhos complexos formam um processo aleatoério
estacionario no sentido amplo (WSS), o canal é chamado WSSUS [Bel63]. Para
canais WSSUS, a hipétese que os componentes de multipercurso formam grupos
com atrasos distintos, possibilita descrever o canal através de uma tapped delay
line (TDL), compondo um perfil de poténcia com atrasos discretos no tempo,
como mostra a figura 8, onde A7 representa a diferenca entre os atrasos 7

associados a grupos de componentes de multipercurso subseqiientes.
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O sinal em banda base na entrada do receptor, desconsiderando o
efeito do ruido, pode ser representado como a convolucao entre o sinal transmi-

tido e o canal de propagacao, como se mostra a seguir:
") = [ bt —7)-B(t,7) (12)
Onde,

7(t) é o sinal recebido

b(t) é o sinal transmitido

Para canais invariantes no tempo, a expressao (11) pode ser sim-

plificada retirando a dependéncia com o tempo t. Assim, tem-se:
pt,m)=p(r)= > Bi-6(r—mn) (13)

Considerando que os processos de transmissao e recepcao empre-
gam filtros do tipo raiz quadrada de cosseno levantado (SRRC) [LM94], dados

por:

(1+a'roll)'7r't Ts ] (l_aroll)'ﬂ—'t
4. ooy COS T To,t S T

7T, 1_ (4-a%0”-t)2

Onde, a,..; ¢ o fator de roll-off do filtro

Pode-se obter uma resposta ao impulso unificada do canal de pro-

pagacao e dos filtros de transmissao e recepcao através de:

pt, ) = (1) * p(t, 7) % (=7)" (15)
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Deste modo, o sinal recebido em banda base na saida do filtro de
recepcao, desconsiderando o efeito do ruido, pode ser obtido por:

L,.—1

r(t) = Ailt) - Pt — 7)) (16)

1=0
Durante este trabalho, serd assumido por simplicidade que 7;(t) é
constante durante um quadro, ou seja, 7(t) = 7,. Como p(t, T) apresenta uma

resposta infinita no dominio do tempo e as contribuicoes para valores altos de ¢

sao insignificantes, pode-se trunca-la, como se mostra a seguir:

p(t7 T) para 7jlower <7 S Tupper

p(t,T) = (17)

0 demais

—_—

Onde,
Tiower € Typper sa0 0s limites inferior e superior do truncamento, assumidos

iguais a —3 - Ts e 3 - T§, respectivamente

A resposta ao impulso do canal pode ainda ser representada veto-

rialmente em tempo discreto, amostrando p(¢, 7) a taxa de simbolo:

p(t, 7)|r=k1, = [p(£,0), - ,p(t, L = 1)] (18)

Onde,
L =T,,/Ts] é o nimero méximo de componentes de multipercurso resolviveis

T, é o delay spread maximo do canal

Para canais quase estdticos, ou seja, considerados invariantes no
tempo por um dado intervalo de tempo (por exemplo, um quadro), (18) pode

ser simplificada, obtendo-se:

P(7)lr=rz, = [P(0), -+, p(L —1)] (19)
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2.5 Modelos Baseados na Geometria para Canais com

Desvanecimento de Pequena Escala

Quando um sinal é transmitido por um canal de propagacao radio,
ele sofre uma grande influéncia do meio. A presenca de grandes objetos no am-
biente de propagacao pode obstruir o sinal causando difragoes e reflexdes em
determinadas direcoes, enquanto a presenca de pequenos objetos pode causar
dispersao da energia do sinal em vérias direcoes diferentes. Devido a todos estes
efeitos, o sinal recebido pode ser decomposto em varias copias do sinal transmi-
tido, cada uma chegando ao receptor por diferentes caminhos e distorcidas de
maneira diferente.

Os modelos de canal devem ser capazes de descrever os efeitos de
todas essas interacoes e predizer as caracteristicas do sinal recebido de maneira
que ele seja o mais fiel possivel do sinal real. Entretanto, a modelagem de canais
precisa ou proxima da real é bastante complexa e requer informacoes sobre o
ambiente especifico do canal de propagacao e das estruturas de transmissao e
recepgao.

De forma a modelar a correlagao de desvanecimento entre as varias
antenas num sistema, é necessario empregar um modelo de canal que apresente
as caracteristicas do sinal recebido de acordo com a natureza do ambiente de
propagacao radio onde o sistema estd operando. Uma maneira de obter tal
representacao é através de um modelo de canal baseado na geometria que utiliza
a informacao da localizagao fisica do transmissor, receptor e dos varios objetos
presentes no ambiente a volta. Estes modelos combinam as informagoes da
geometria com as técnicas de tracado de raios para modelar as caracteristicas
dos sinais nas antenas do transmissor e do receptor. A localizacao exata dos
objetos no ambiente de propagacao nao pode ser usualmente obtida para todos
os cenarios possiveis. Assim, os modelos baseados na geometria assumem que os
objetos estao dispostos de acordo com uma distribuicao geométrica especifica,

que se assemelha a situacgao real que esta sendo modelada.
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Com este intuito foram desenvolvidos os modelos de canal de uma
tunica reflexao baseado na geometria (GBSB). Nesse modelo, os sinais no receptor
sao modelados como a soma de varios raios provenientes do transmissor, onde
cada raio sofre apenas uma unica reflexao no caminho de propagacao. FEstes
modelos permitem determinar a funcao de densidade espacial dos dispersores,
possibilitando a derivacao das fungoes de densidade de probabilidade marginal
e conjunta do AOA e do TOA (tempo de chegada). O conhecimento destas
estatisticas pode ser usado para calcular o desempenho de sistemas empregando
arranjos de antenas.
De acordo com [LR96], a utilizacdo do modelo GBSB, segue as

seguintes hipdteses:

Somente sao considerados os raios que atingem o receptor apds uma tnica

reflexao

Todos os dispersores estao no mesmo plano que o transmissor e o receptor

A energia de um raio que atinge um dispersor é irradiada igualmente em

todas as diregoes

Uma fase aleatéria é associada a cada dispersor. Esta fase é modelada

como uma varigvel aleatéria uniformemente distribuida em [—, 7]

Todos os cendrios reais possiveis nao podem ser modelados pela
mudanca dos parametros de uma tunica distribuicao geométrica. Para modelar
cendrios diferentes é necessario empregar geometrias diferentes da distribuicao
dos dispersores e das localizacoes do transmissor e receptor. Duas destas geo-

metrias sao:

e Modelo de Canal GBSB Circular

e Modelo de Canal GBSB Eliptico
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2.5.1 Modelo de Canal GBSB Circular

O modelo GBSB circular é baseado na hipdtese que a altura da
antena da ERB é relativamente alta em ambientes macrocelulares. Assim, pode-
se assumir que nao ocorrem dispersoes do sinal nas proximidades da ERB.

No modelo de canal circular, considera-se que a EM esta cercada
por dispersores uniformemente distribuidos em um circulo de raio 7,4, € que
o transmissor (geralmente a ERB) esta localizada longe dos dispersores. Uma

representacao deste modelo é apresentada na figura 9.

A
)
>
“TERB " EM
I'raio!
< >

Q)

Figura 9: Modelo GBSB circular

Para simular uma situagao de desvanecimento Rayleigh plano, o
raio r,q, deve ser suficientemente pequeno para que a diferenca do TOA dos
raios provenientes dos varios dispersores seja menor que o inverso da taxa de
simbolo. Para modelar um canal seletivo em freqiiéncia, pode-se utilizar varios
grupos distintos de multiplos dispersores.

Considerando que d seja a distancia entre o transmissor (EM) e
o receptor (ERB) e que 7 seja o atraso de propagacao associado a um dado
percurso que chega ao receptor considerando apenas uma tnica reflexao, pode-
se determinar a fungao de densidade conjunta do AOA e do TOA na ERB por
[LR99]:
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(d~2—72vc12))-(d~2-cv—2~d-’r-c%~cos(9)+7—2-ci) <J2—2-T-cv-cos(0)+7—2-c%)

4-7r~r3aio'(cz~cos(9)—T-cv)3 ’ T-cy—d-cos(6)

S 2- T'raio

:’
frolr,) =4
i

0, caso contrario

(20)

Onde,
Traio © 0 Taio do circulo que envolve os dispersores
0 ¢é o angulo de chegada (AOA) associado a um dado percurso

T é 0 atraso de propagagao associado a um dado percurso

O modelo circular prevé uma alta probabilidade de componentes
de multipercurso com um atraso pequeno ao longo da linha de visada direta. Do
ponto de vista da ERB, todos os componentes de multipercurso sao restritos a

um pequeno intervalo de angulos.

2.5.2 Modelo de Canal GBSB Eliptico

Em [LR96], foi proposto um modelo de canal de uma tnica reflexao
baseado na geometria (GBSB), onde os dispersores estao distribuidos uniforme-
mente dentro de uma elipse e a ERB e a EM estao localizados em seus focos,
como mostrado na figura 10. Este modelo é adequado para ambientes microce-
lulares e pico-celulares, onde as alturas das antenas sao baixas e a dispersao por
multipercurso pode ocorrer proxima a ERB ou a EM com mesma probabilidade.

Considerando que d seja a distancia entre o transmissor (EM) e o
receptor (ERB) e que 7% seja o méximo atraso de propagagao possivel associ-
ado a um dado componente de multipercurso que chega ao receptor considerando
uma unica reflexao, todos os dispersores que podem refletir o sinal devem estar
numa elipse, cujo semi-eixo maior a é dado por:

Co - Fmaz

Q= (21)
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Figura 10: Modelo GBSB eliptico

E cujo semi-eixo menor b é obtido por:

N \/m
o Vet d (22)

2

A funcao de densidade de probabilidade conjunta de AOA e TOA
resultante do modelo GBSB eliptico é dada por [LR96]:

|{ (d2 —72 'cg ) . (ci2-cv —~2-ci-7'~c% -005(9)4—7'2 c%) Jj
! 4-m-a2-b2-(d-cos(0)—7-cy)3 e

fro(T,0) = { (23)

1 s
L0, caso contrario

Onde, 7% =2 d/c,

Nas figuras 11 e 12, sao apresentados a funcao de densidade de
probabilidade conjunta de AOA e TOA e os histogramas do AOA e TOA, res-
pectivamente, obtidos por simulagao considerando 100.000 dispersores, d = 500
me 7™M =2. cZ/ ¢y 8. As curvas apresentadas mostram que ha uma grande con-

centracao de dispersores préximos a LOS com atrasos relativamente pequenos.
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Funcéo de Densidade de Probabilidade Conjunta AOA-
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Figura 11: Fungao de densidade de probabilidade conjunta de AOA e TOA (100.000 disper-

sores, d = 500 e 7™ = 2. d/c,)
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Figura 12: Histogramas do AOA e do TOA (100.000 dispersores, d = 500 e 7% = 2. d/c,)
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2.6 Resumo do Capitulo e Principais Comentarios

Neste capitulo, foi apresentada uma revisao dos conceitos fun-
damentais da propagacao de radio, evidenciando as principais caracteristicas
dos canais de comunicacao mével para aplicacoes em ambientes macrocelulares
e microcelulares. Neste contexto, foram descritos alguns modelos estatisticos,
deterministicos e baseados na geometria para caracterizar os efeitos de desvane-
cimento de pequena escala presentes nestes canais de propagacao, classificados
como canais de SISO. Os modelos para os canais de propagacao de SISO serao
bastante titeis na modelagem dos canais de SIMO, MISO e MIMO, explorados
nos proéximos capitulos.

Com o intuito de reduzir a complexidade computacional das si-
mulacoes, serd considerado ao longo deste trabalho que os sistemas analisados
empregam filtros de transmissao e recep¢ao ideais, no sentido de eliminar o efeito
de correlacao entre os componentes de multipercurso resolviveis na saida do filtro

de recepgao, como sugerido pela hipdtese WSSUC (sem a utilizagao de filtros).



3 ESTRUTURAS ESPACO-TEMPORALIS
APLICADAS NA RECEPCAO

A utilizacao de processamento puramente temporal permite ex-
plorar a diversidade presente nos componentes de multipercurso dos canais de
propagacao sem fio para reduzir a ISI e a interferéncia cocanal (CCI). Uma das
técnicas mais difundida de processamento temporal aplicada na recepcgao é a
equalizagao. Apesar das vantagens oferecidas pela equalizacao, o grau de liber-
dade para a reducao dos efeitos de desvanecimento (por exemplo, desvanecimento
plano em freqiiéncia) e supressao de interferéncia é limitado. Foi mostrado em
[PP97] que para obter uma perfeita recuperacao do sinal transmitido, de acordo

com o critério de zero forcing (ZF), é necessario atender a seguinte condigao:

Ne'(Cover_M)ZM'(L_l) (24)

Onde,

M ¢é o nimero de usuarios do sistema

N, é quantidade de simbolos processadas temporalmente (dimensao do
equalizador)

L é a maxima dimensao, em simbolos, dos canais provenientes de todos os
usuarios do sistema

Cover € taxa de sobre-amostragem no dominio temporal

Analisando a expressao (24), pode-se verificar que é necessério o

emprego de sobre-amostragem temporal para existir uma solucao de ZF, mesmo

42
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na auséncia de CCI (M = 1) [PP97]. Considerando (e, > 2, pode-se teorica-
mente obter uma equalizagao perfeita de ZF e reduzir a ISI e a CCI através de
simples processamento temporal. Entretanto, devido as limitagoes da banda de
freqiiéncia dos sistemas reais e das caracteristicas do canal de propagacao, a ca-
pacidade de eliminacao da CCI empregando processamento puramente temporal
¢ bastante reduzida, mesmo para o caso de um unico usudrio (M = 1) [PP97].

Por outro lado, o processamento puramente espacial oferece um
alto potencial para tratar a CCI, mesmo para sistemas limitados em banda
[Lau00]. Os sinais recebidos nos multiplos sensores (antenas) podem ser combi-
nados para reduzir a interferéncia e aumentar a SN R. O processamento espacial
pode ser empregado para diversidade e para formatacao de feixe. Enquanto o
primeiro trata primordialmente dos efeitos do desvanecimento do canal, o se-
gundo trata da CCI.

A aplicagao do processamento espacial para supressao da CCI con-
duz implicita ou explicitamente a formatacao de feixe, onde o diagrama de
radiagao do arranjo de antenas pode ser modificado para “apontar”os feixes
principais nas diregoes dos sinais desejados e, no caso de supressao de inter-
feréncia, para “adicionar’nulos na direcao dos sinais interferentes. O ntmero
de antenas empregado no arranjo de antenas define o grau de liberdade do pro-
cessamento espacial. Considerando primeiramente um canal de propagacao com
desvanecimento plano em freqiiéncia, onde o delay spread do canal pode ser
desconsiderado, tem-se que um arranjo composto por A, antenas de recepcao é
capaz de controlar um total de A, —1 diregdes (grau de liberdade igual a A, —1),
que podem ser empregadas tanto para selecionar os sinais desejados como para
cancelar os sinais interferentes. Deste modo, de acordo com o critério de ZF, é

possivel estabelecer a condi¢ao [PP97]:

A > M (25)

Para um canal com desvanecimento seletivo em freqiiéncia, a

condigao (25) assume a seguinte forma [PP97]:
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A >M-L (26)

Assim, pode-se concluir que é possivel eliminar tanto a ISI como
a CCI usando apenas processamento puramente espacial. Entretanto, em ambi-
entes de propagacao bastante dispersivos, é necessario o emprego de um nimero
bastante elevado de antenas de recepcao. Além disto, se o angle spread do canal
é pequeno ou o AOA dos sinais desejados e interferentes sao préximos, a matriz
de canal se torna mal-condicionada, resultando numa acentuacao do ruido.

O processamento espaco-temporal pode ser visto como uma com-
binacao das técnicas de processamento espacial e temporal para prover um au-
mento de desempenho. Por operar conjuntamente nos dominios espacial e tem-
poral, é possivel obter um maior grau de liberdade para tratar a ISI e a CCI
simultaneamente. A estrutura espaco-temporal permite tratar primeiramente a
CCI na dimensao espacial e em seguida a ISI nos dominios temporal e/ou espa-
cial, dependendo onde é possivel suprimi-la mais eficientemente. De acordo com
[S1o94], para obter uma perfeita equalizagao de ZF espago-temporal, é necessério

atender a condicao:

A > [M~(N6+L—1)w (27)

Ne ' Cover
Onde,

[x] representa o menor inteiro que excede x

Pode-se constatar a maior flexibilidade do processamento espago-
temporal, verificando que a condi¢do (27) pode ser obtida através de vérias
combinagoes possiveis entre o nimero de elementos espaciais (A,) e o nimero
de elementos temporais (V). Substituindo A, = 1 e (yper = 1 (processamento
puramente temporal sem sobre-amostragem) em (27), pode-se confirmar que nao

é possivel recuperar perfeitamente o sinal desejado na presenca de ISI e CCI.
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3.1 Comparacao entre Formatacao de Feixe e Diversi-

dade de Recepcao

O teorema da amostragem de Nyquist, aplicado a filtros com res-
posta ao impulso finita (FIR) no dominio do tempo/freqiiéncia, estabelece que
um sinal limitado em banda, com freqiiéncia maxima f,,, pode ser univocamente
determinado por suas amostras em tempo discreto se a taxa de amostragem for
igual ou maior que 2 - f,,,, caso contrario, havera aliasing [Lat89].

De maneira analoga, o teorema da amostragem também pode ser
aplicado no dominio espacial. Este teorema é conhecido como teorema da amos-
tragem de Nyquist no dominio espacial [Ron96] e [Che02]. Considerando um
arranjo de antenas linear uniforme (ULA), pode-se evitar o aliasing espacial

fazendo com que seus elementos sejam espagados de acordo com [Ron96|:

Ac
Aant S 5 (28)

Onde,
Aqne € a distancia entre os elementos do arranjo de antenas

Ae € 0 comprimento de onda da portadora

Portanto, para fazer a formatacao de feixe sem a ocorréncia de
aliasing espacial, é necessario que o espacamento entre os elementos do arranjo
de antenas seja menor ou igual a A\./2. Porém, o espagamento nao pode ser
arbitrariamente pequeno, pois isto pode ocasionar num acoplamento mutuo en-
tre os elementos. Na pratica, escolhe-se normalmente espagamentos préximos a
Ae/2, oferecendo um bom compromisso entre a redugao dos efeitos de aliasing
espacial e de acoplamento mutuo.

Num sistema celular, os sinais desejados e interferentes sao nor-
malmente originados em locais espacialmente diferentes. A formatacao de feixe
é uma técnica de processamento espacial que explora esta separacao entre os
sinais para selecionar os sinais desejados e eliminar os sinais interferentes. Nesta

configuracao, o arranjo de antenas pode ser visto como um filtro espacial em que
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os sinais provenientes dos diferentes elementos do arranjo sao ponderados e so-
mados para otimizar o diagrama de radiacao de modo a “apontar”o feixe para o
sinal desejado e “colocar’nulos na direcao dos sinais interferentes, maximizando
a relac@o entre o sinal e a interferéncia (S1R).

Um arranjo de antenas pode também proporcionar diversidade es-
pacial e reduzir os efeitos de desvanecimento de multipercurso, sendo necessario
para tanto, que as envoltorias dos sinais recebidos ao longo dos elementos do
arranjo sejam nao-correlacionadas. Deste modo, quando o sinal recebido por
um elemento sofrer um desvanecimento profundo, a probabilidade que os sinais
recebidos pelos demais elementos estejam também sofrendo um desvanecimento
sera pequena. Portanto, combinando coerentemente os sinais dos varios elemen-
tos do arranjo, é possivel aumentar a SN R e a qualidade do sinal total recebido.
Este ganho na SNR é denominado ganho de diversidade. O ganho de diversi-
dade depende de dois fatores principais: a correlacao cruzada das envoltorias de
desvanecimento ao longo do arranjo de antenas e o nivel médio da poténcia do
sinal. Quanto menor a correlagao cruzada, menor a probabilidade dos sinais ao
longo dos varios elementos do arranjo de antenas sofrerem desvanecimentos si-
multaneos e portanto maior o ganho de diversidade. Se o nivel médio da poténcia
dos sinais nos diferentes elementos nao for igual, o elemento de maior poténcia
ird dominar a saida combinada, dificultando uma melhora na SN R quando o
sinal mais forte sofrer um desvanecimento profundo. Como resultado, o ganho
de diversidade serd maior quando os sinais forem recebidos com poténcias iguais.

Como mencionado, para obter ganho de diversidade, é necessario
que a correlacao cruzada entre os elementos do arranjo de antenas seja pequena,
o que pode significar distancias entre elementos da ordem de varios compri-
mentos de onda. Como a correlagao cruzada entre os elementos do arranjo de
antenas depende do angle spread do canal (quanto maior é o angle spread, me-
nor é a correlagao cruzada e consequentemente, menor é o espagamento entre os
elementos), torna-se dificil determinar um compromisso claro entre o ganho de

diversidade e o aliasing espacial na escolha do espagamento entre os elementos.
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3.2 Modelos de Estruturas Espaco-Temporais de Re-
cepcao

Nesta secao, sao apresentados os modelos espaco-temporais para
formatacao de feixe e para diversidade. E considerado o uplink de um sistema de
comunicagao sem fio composto por M usuarios empregando modulacao QPSK,
cada um transmitindo N, simbolos de informacao por quadro sob condicoes
quase estaticas (parametros do canal de propagagao constantes durante um qua-

dro).

3.2.1 Modelo Espago-Temporal para Formatacao de Feixe

No modelo espago-temporal para formatagao de feixe é conside-
rado que o receptor usa um arranjo de antenas composto por A, elementos
idénticos igualmente espagados de A./2. Deste modo, é possivel explorar a di-
versidade de multipercurso e combinar os sinais nos elementos do arranjo de
antenas de maneira a maximizar os componentes de multipercurso do sinal de-
sejado e minimizar a interferéncia.

Considerando que o inverso da banda do sinal é muito maior que o
tempo de propagagao ao longo do arranjo de antenas, pode-se considerar que as
envoltorias complexas dos sinais recebidos pelos diferentes elementos do arranjo
de antenas de um dado percurso sao idénticas, exceto pelas diferencas de am-
plitude e de fase que dependem do AOA do percurso, da geometria do arranjo
e do tipo de elemento usado [PP97].

Deste modo, sendo a resposta do a,-ésimo elemento do arranjo de
antenas ao [-ésimo componente de multipercurso proveniente do m-ésimo usuario
incidindo sobre ele com um AOA igual a §! dada por a® (9%), pode-se obter o

vetor de resposta do arranjo de antenas (spatial signature vector) através de:

a(th) = [ () - o™ (81)] (29

Onde,
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A, é o numero de elementos usados no arranjo de antenas de recepgao

O vetor de resposta é dependente da geometria do arranjo de an-
tenas empregado. Dentre os arranjos de antenas convencionais mais comuns se
destacam o ULA e o arranjo circular uniforme (UCA). Para o ULA, o vetor de

resposta pode ser obtido por [LR99]:

a (0l ) = []_7 . ’e_j'i’—:.Aam.(Ar_l).cos(ein>:|T (30)

Para o UCA, o vetor de resposta é dado por [CSJ02¢]:

a (an) _ [e_j.%\'_:.rant.cos(%n)’ L ’e—j-i'_:.ranfcos[%n—zw.(/lg_;l)]}T (31)
Onde, r4nt = 26?*%

Levando em consideracao o vetor de resposta do arranjo de antenas
apresentado em (29), pode-se representar o sinal complexo em banda-base no

uplink por:

Ng—1

()= 52 30 v bnlu) Bult — L) 4 V(0 (32)

u=
Onde,

T, é a duragao de simbolo
Ym € a poténcia do sinal transmitido pelo m-ésimo usuério

(t) = [r'(0), 0]

v(t) = [vl(t), - vt (t)]T é o vetor de rufdo

b (u) = (bL,, + 5 - bS,) /V/2 é 0 simbolo de informacéo normalizado do
m-ésimo usudrio no instante u, sendo que b}, , e b9 , € {+1, -1}

Pm(t) é o vetor de canal correspondente ao m-ésimo usuério, incluindo os

efeitos da filtragem empregada na transmissao e na recepcao
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No modelo espaco-temporal para formatacao de feixe, o vetor de

canal p,,(t), pode ser representado por:

P (t) = [ph (1), o (0] (33)
Onde,

Liyp—1

P (1) = ZZ: B - a® (0r,) - (t = 7,) (34)

L,, é o nimero de componentes de multipercurso do canal de propagacao
relativo ao m-ésimo usuério
Bt é o ganho complexo do I-ésimo percurso referente ao m-ésimo usudrio

7! é 0 atraso do [-ésimo percurso referente ao m-ésimo usudrio

m
Y(t) é a forma de onda do simbolo filtrado
a®r ((%n) ¢ a resposta do a,-ésimo elemento do arranjo de antenas ao [-ésimo

componente de multipercurso do m-ésimo usudrio incidindo com AOA 6!

Assim, amostrando o sinal recebido a taxa de simbolo e assumindo

que Ty = 1, pode-se obter a seguinte representacao em tempo discreto:

M Ns—1

ry(k) = Zl Vm Z% b (u) - Pm(k — u) + v (k) (35)

Para tratar o sinal recebido nos dominios espacial e temporal,
pode-se armazenar N, vetores de sinal recebido em tempo discreto r, (k) e pro-
cessa-los simultaneamente. Assim, considerando que o receptor estd em per-
feito sincronismo com o primeiro componente de multipercurso 12 recebido
pelo usudrio desejado m (T,l;?w = 0) e que cada um dos A, componentes de
pm(k) apresenta uma resposta ao impulso finita (FIR) de ordem p,,, tal que
pm < (N, — 1), pode-se representar o vetor espago-temporal de sinais recebidos

em tempo-discreto no instante k£ por:
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ru(k) = [e(B), o r(k = Ne+ D))"
= [r(k), - ra k), - r(k—N,+1),-- ,ra (k— N, +1)]"(36)

3.2.2 Modelo Espacgo-Temporal para Diversidade

No modelo espacgo-temporal para diversidade é considerado que
o receptor usa um arranjo de antenas composto por A, elementos idénticos,
suficientemente afastados para garantir que os sinais recebidos sejam nao-
correlacionados, permitindo assim, usufruir da diversidade espacial.

O modelo espago-temporal para diversidade difere do modelo
espago-temporal de formatacao de feixe por nao explorar a informagao do AOA
dos componentes de multipercurso do sinal desejado, ttil no processo de su-
pressao da interferéncia. Deste modo, no modelo espago-temporal para diversi-
dade, os elementos do vetor p,,(t) podem ser representados por:

Lyp—1

P () = > By vt — ) (37)
=0

Onde,

Byr1 € o ganho complexo do [-ésimo percurso proveniente do m-ésimo usuério
correspondente a a,-ésima antena de recepcao

T € 0 atraso do [-ésimo percurso proveniente do m-ésimo usudrio

correspondente a a,-ésima antena de recepcao

Embora os modelos espago-temporais para diversidade e para for-
matacao de feixe sejam conceitualmente distintos, o sinal recebido em tempo
discreto no modelo espago-temporal para diversidade também pode ser repre-
sentado usando a expressao apresentada em (35), sendo necessério apenas subs-
tituir (34) por (37) em (33). Entretanto, é necessério ressaltar que agora (35)

apresenta um significado diferente.
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Assim como no modelo espaco-temporal para formatacao de feixe,

é possivel tratar o sinal recebido nos dominios espacial e temporal, armaze-
nando N, vetores de sinal recebido em tempo discreto r,(k) e processando-os
simultaneamente. Deste modo, empregando a expressao apresentada em (35),
modificada para o modelo espacgo-temporal para diversidade, pode-se também
representar o vetor espaco-temporal de sinais recebidos em tempo-discreto no

instante k£ empregando (36):

3.3 Principais Métodos para Processamento Espaco-

Temporal

O principal objetivo de um filtro espago-temporal é obter o vetor
de coeficientes que oferece a melhor estimativa do sinal transmitido desejado.
Pode-se representar o sinal na saida de um filtro espago-temporal y(k), amos-
trado no instante k, em fungdo do vetor de entrada do filtro r,(k) no instante k

e do vetor dos coeficientes do filtro w por:

y(k) = w r, (k) = ru(k)T "W (38)

Onde,

T . .
W= [wi1, WA 1, ,WIN,, > Wa, N, com dimensdo (N, - A, x 1)
N, é o numero de coeficientes temporais por antena que compoem o filtro

espago-temporal

Existem na literatura diversos algoritmos e critérios para a deter-
minacao dos coeficientes do filtro espago-temporal. Os algoritmos sao normal-

mente classificados em algoritmos baseados em treinamento e algoritmos cegos.
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Os algoritmos baseados em treinamento [Hay96] consideram a
disponibilidade de informacao a priori no receptor através da adicao de um
preambulo conhecido a mensagem a ser transmitida. Esta informacao extra
pode entao ser explorada para melhorar o processo de adaptagao na obtencao
dos coeficientes do filtro espaco-temporal. Entretanto, os algoritmos baseados
em treinamento requerem sincronismo dos simbolos de treinamento (recebidos e
armazenados), além de ocasionarem uma redugao do throughput da informagao
e um aumento do atraso de transmissao (maior laténcia).

Com o intuito de eliminar a necessidade do uso de simbolos de
treinamento e os problemas associados a ela, surgiram os algoritmos cegos
[Hay00]. Por nao necessitarem de simbolos de treinamento, ndo ha desperdicio
de banda. Os algoritmos cegos exploram algumas caracteristicas intrinsecas dos
sinais transmitidos (constelagao de sinais, médulo do sinal, cicloestacionaridade,
canal de propagacao etc) para ajustar os coeficientes do filtro espago-temporal.
Entretanto, a maioria dos algoritmos cegos necessitam de uma grande quanti-
dade de simbolos sob condicoes de estacionaridade que dificilmente sao encon-
tradas nas aplicagbes para comunicacao sem fio. Além disto, os métodos cegos
apresentam normalmente problemas como ambigiiidade de fase, impossibilidade
de classificagao de fontes distintas e problemas de convergéncia (otimizagao mul-
timodal, devido a nao-linearidade) [KH88], [KFFM97], [BCMGO00], [LR99].

Recentemente, foi apresentada na literatura uma nova classe de
algoritmos, os chamados algoritmos semi-cegos [KH88], [KFFM97], [Lau00]. Os
algoritmos semicegos podem ser considerados como uma combinacao eficiente
dos algoritmos baseados em treinamento e cegos, permitindo superar os princi-
pais problemas apresentados por eles. A abordagem semicega explora a idéia
de aumentar a quantidade efetiva de simbolos conhecidos no processo de treina-
mento, através de informacoes adicionais e propriedades dos sinais transmitidos,
reduzindo assim a quantidade de simbolos de treinamento transmitidos.

A seguir, serao apresentados resumidamente alguns dos principais

algoritmos baseados em treinamento [Hay96], [Qur85] e cegos [God80] e [TA83].
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3.3.1 Meétodo de Wiener Espacgo-Temporal

Considerando o sinal de erro entre o sinal desejado b,,(k) e a saida

do filtro y(k) como:

e(k) = bm(k) — y(k) (39)

Pode-se determinar a funcao custo J,,s, como a funcao baseada
no erro médio quadratico (MSE) entre o sinal desejado b,,(k) e a saida do filtro

y(k). Assim, Jp,s ¢ dada por:

Tmse = E [|e(k)|?] (40)

Onde E[] é o operador do valor esperado.

Substituindo (39) em (40), obtém-se:

Imse = E[|bm(k) = y(k)[*]
= E[{bn(k) = y(k)} - {bm(k) = y(k)}']
= E[{bm(k) =" ru(k)} - {bm(k) = 1u(k)" - w}]
= E[lbm(k)[* = bm(k) - 1u(k) - W = W, (k) - b ()"
+wery (k) ry (k)" w]

= E[\bm(k)|2]—pH-w*—wT-p+WT-R-W* (41)

Onde,

R = E[r,(k) - r,(k)?] é a matriz de correlagdo do vetor de entrada

(Ne - Ap x Ne - Ay)

p = E[r,(k) - bn(k)*] é o vetor de correlacao cruzada entre o vetor de entrada

e o sinal desejado (N, - A, x 1)
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Usando os resultados do célculo vetorial [MS00], pode-se determi-
nar o vetor 6timo w,,.. que minimiza a funcao custo J,,s através do calculo do

gradiente V(J,se) € do hessiano H(Jse) de Jyse, cOMO se mostra a seguir:

V(Jmse) lwme. =0 (42)
H(Jmse) > 0 (positiva definida) (43)
Aplicando (42) a (41), obtém-se [Hay96]:

!wmseﬂﬂ%ﬁf@:—?-pwﬂwmse:o (44)

V (Jmse)

Donde chega-se a chamada equagao de Wiener-Hopf:

Wmse = R71-p (45)

Desenvolvendo (43), conclui-se que a unicidade de (45) é garantida

caso a matriz de correlacao R seja positiva definida.

3.3.2 Algoritmo de Descida Mais fngreme Espaco-Temporal

Embora a equagao de Wiener-Hopf possa ser resolvida direta-
mente, este procedimento apresenta alta complexidade computacional devido
ao calculo da inversa da matriz de correlacao. Um procedimento alternativo é
utilizar o método de descida mais ingreme. No método de descida mais ingreme,
o vetor de coeficientes é escolhido para minimizar a média conjunta dos erros
quadréticos [Hay96].

Para encontrar o vetor de coeficientes 6timo w,,., considere pri-

(k=1)

meiramente o vetor de coeficientes w no instante £k — 1. De acordo com
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o método de descida mais ingreme, a atualizacao do vetor de coeficientes no

instante k é calculada pela seguinte relacao recursiva:

1
wt) = w1 4 5" prsa * [=V (Jmse)] (46)

Onde,

[Lsq € Uma constante positiva

Utilizando (44), pode-se obter o gradiente V(J,s) apresentado
em (46) por:

V(Jmse) = —2-p+2-R-wh (47)

Substituindo (47) em (46), obtém-se:

wh = w4 [p— R wltD)] (48)

Uma outra forma mais conveniente de representar o gradiente

V(Jmse) é dada por:

V(Jmse) = =2 E[r (k)" - e(k)] (49)

E (48) pode ser expressa por:

W =W g Bl (k) - e(k)] (50)

Pode-se observar que o parametro ps4 controla o tamanho do passo

de correcao aplicado ao vetor de coeficientes w1,
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3.3.3 Algoritmo de Minimos Médios Quadrados Espago-Temporal

A obtengao do vetor gradiente V(J,,s.) a cada iteragdo necessita o
conhecimento prévio da matriz de correlacao R e do vetor de correlacao cruzada
P, o0 que pode ser bastante dificil na pratica. Um algoritmo simples para estimar
o vetor gradiente a partir do sinal de entrada ¢é o algoritmo de minimos médios
quadrados espago-temporal (ST-LMS). Nesse algoritmo o vetor de coeficientes
é atualizado a medida que o algoritmo processa a adaptagao. O algoritmo ST-
LMS tem uma forma simples de baixa complexidade, ja que o algoritmo nao
requer a inversao de matrizes [Hay96].

Para desenvolver uma estimativa do vetor gradiente V(J,s), a
estratégia mais simples é substituir o valor esperado que aparece em (46) pelo

seu valor instantaneo, como se mostra a seguir:

~

V(Imse(k)) = =2 - 1,(k)" - e(k) (51)

Substituindo a estimativa instantanea do vetor gradiente em (46),

tem-se:

W) = W=D e (B) - e(k) (52)

Assim, o algoritmo ST-LMS resultante é dado pelo seguinte pro-

cesso iterativo:

1. Inicializar

w® =0 (53)

2. Determinar

e(k) = bynrer(k) = 1u(k)" - wD (54)

3. Calcular
w) = wtE= e, (k) - e(k) (55)
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Onde,
binref(k) € 0 simbolo de informacao de referéncia no instante k

tims € 0 tamanho do passo que deve satisfazer a condi¢ao [Hay96]:

max

Sendo que A4 ¢ 0 maior auto-valor da matriz de correlagao R

O algoritmo ST-LMS é um algoritmo de gradiente estocastico, ja
que a estimativa instantanea do vetor gradiente é uma variavel aleatéria que
depende do vetor do sinal de entrada r,(k). O algoritmo requer 2 - N, - A,
multiplicagoes complexas por iteracao, onde N, - A, é o nimero de coeficientes
do filtro espago-temporal. O desempenho do algoritmo ST-LMS é determinado

basicamente por trés fatores:

e Tamanho do passo fims
e Numero de coeficientes do filtro N, - A,

e Eispalhamento dos autovalores da matriz de correlacao do vetor do sinal

de entrada

3.3.4 Algoritmo de Moédulo Constante Espago-Temporal

O algoritmo de médulo constante (CMA) foi apresentado por Trei-
cher em [TAS83], e pode ser considerado como um caso especial do algoritmo de
Godard proposto em [God80]. O CMA é um algoritmo cego, ou seja, nao requer
o emprego de simbolos de treinamento. O critério de otimizacao utilizado con-
sidera que a envoltéria do sinal transmitido tem médulo constante (CM). Deste
modo, é possivel obter o vetor de coeficientes do filtro minimizando as variagoes
da envoltéria do sinal na saida do filtro. Apesar de ser baseado na premissa
que o sinal apresenta moédulo constante, verifica-se que o algoritmo funciona
corretamente para diversas constelacoes de sinais que nao apresentam moédulo

constante (por exemplo, 16-QAM) [JSE19S].
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O CMA também pode ser empregado para aplicagoes que reque-

rem processamento espacial [GL86] e espago-temporal (ST-CMA) [XMV9S].
Como os efeitos do desvanecimento do canal e da interferéncia distorcem a en-
voltoria do sinal, é possivel utilizar o ST-CMA para recuperar o sinal transmi-
tido, reduzindo a ISI e a CCI. A familia de ST-CMA, que inclui os algoritmos

de Godard e de Treichler, minimiza a seguinte func¢ao custo [XMV98]:

Jema(k) = E{| ly(k)[" — 1[%] (57)

A convergeéncia do algoritmo depende da escolha dos coeficientes
p e q. Usualmente é adotado p=1e ¢ =2, ou p =2 e g = 2. Considerando o
CMA(1,2) [TA83], onde p =1 e ¢ = 2, pode-se definir a seguinte funcao custo:

Jema(k) = E [ ly(k)| = 1°] (58)

O vetor gradiente é dado por:

Vema(k) = Q‘W

o

- . ]2
— 2.F (Iy(k)\—l)'a[y(k)avi*(‘k)] }

wl . r ‘T H 17
I AT ORAD ] }
_ Blgl-1 |y(1k>’ r,(k)* ru(k)T W}
1 *

= 2|1~ g ) v
_ Bl <y(k)—fy/<:;|>} (59)
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Assim, ignorando o operador de valor esperado, a estimativa ins-

tantanea do vetor gradiente pode ser obtida por:
\ y(k)
¥ onalK)) = 18 () = L) (60)

Usando uma abordagem similar a apresentada para o método de
descida mais ingreme e substituindo o vetor gradiente pela sua estimativa ins-
tantanea, como proposto no algoritmo ST-LMS, pode-se obter o vetor de atua-

lizacao do filtro espago-temporal por:

~

W(k) = W(k_l) — Mema V(Jcma(k)) (61)

= WD i (k) <y(l€) - %) (62)

Onde, ftemq € 0 tamanho do passo de adaptacao, englobando o fator de

normalizagao 3 apresentado em (46)

Assim, o ST-CMA usando o método LMS pode ser resumido por:

1. Inicializar

w® =1[010] (63)
2. Calcular
y(k) =1, (k)" - wkY (64)
3. Determinar
y(k)
e(k) = =5 —y(k) (65)
ly(k)|
4. Calcular
k) k—1)

+ Hema - Tu(k)" - (k) (66)
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Analisando (65), verifica-se que quando a saida do filtro espago-
temporal apresenta amplitude unitaria (|y(k)| = 1), o sinal de erro é zero. Em-
bora o ST-CMA seja muito parecido com o algoritmo ST-LMS, ele apresenta a
vantagem de nao precisar de um sinal de referéncia no processo de adaptacao ao
custo, entretanto, da desvantagem do sinal na saida do processo de equalizagao
apresentar ambigiiidade de fase e de uma taxa de convergéncia lenta.

Utilizando uma metodologia semelhante & aplicada ao CMA(1,2),
pode-se obter as expressoes para o CMA(2,2) [God80] apenas substituindo (65)

por:

e(k) = y(k) - [1 = |y (k)] (67)

3.3.5 Meétodo de Minimos Quadrados Espaco-Temporal

No método de Minimos Quadrados Espago-Temporal (ST-LS), o
vetor de coeficientes espaco-temporal é determinado para minimizar a soma dos
erros quadraticos, ao invés do valor esperado dos erros quadraticos. Assim, a

fungao custo do critério ST-LS é dada por:
T = Y le)f (63

Substituindo a equagao (39) em (68), pode-se obter uma expressao

ST-LS semelhante ao critério de Wiener-Hopf:

Jis(k) = B [[bn(K)*] = BfS - Wi, — Wi - Prs + wi, - Ry, - Wi, (69)

Onde,
Ry, = X [ru(k) - ru(k)f] é uma estimativa da matriz de correlagdo de entrada

(Ne- A, X N - A,)
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pis = 2 [r,(k) - by (k)] é o vetor de correlagdo cruzada entre o vetor de

entrada e o sinal desejado (N, - A, x 1)

Para minimizar o erro médio quadratico J;,, tem-se:

V(Jis)lwi, =0 (70)

Aplicando (70) a (69), obtém-se a chamada equacao de ST-LS
[Hay96]:

Wis = legl - Pis (71)

3.3.6 Algoritmo Recursivo de Minimos Quadrados Espago-Temporal

Ao contrario do algoritmo ST-LMS, que usa o método de descida
mais ingreme para ajustar o vetor de coeficientes espago-temporais, o algoritmo
recursivo de minimos quadrados espago-temporal (ST-RLS) usa o método de
minimos quadrados. No algoritmo ST-RLS ponderado exponencialmente, o ve-
tor de coeficientes no instante k£ é escolhido para minimizar a seguinte funcao

custo:

k
Jis(k) = ; A le(@)? (72)

Onde,

e(i) = b (1) — y(i)

Aris € 0 fator de esquecimento, que deve assumir valores préximos de 1 [Hay96]

O algoritmo ST-RLS ¢é obtido pela minimizacao de (72) e aplicando
o lema de inversdo de matrizes [Hay96]. O algoritmo resultante é dado pelo

seguinte processo iterativo:



1. Inicializar

2. Calcular

3. Determinar

4. Calcular

5. Atualizar

Onde,

K, (k)

W(O) = 07 R_l = g_l : INe'Ar

Ak R, (k)

rls

T (BT R ()

rls

e(k) = bnres (k) = ru(k)" - wV

w = wk=D L K (k) - e(k)

R é uma estimativa da matriz de correlacao de entrada

In, .4, é a matriz identidade N, - A, x N, - A,

¢ é uma constante positiva pequena [Hay96]
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(75)

(76)

(77)

Maiores detalhes do valor de inicializacao de R~ podem ser en-

contrados em [Hay96].

3.3.7 Algoritmo de Decisao Realimentada Espago-Temporal

Os algoritmos apresentados até agora sao algoritmos de filtragem

espago-temporal lineares. Embora apresentem uma baixa complexidade com-

putacional (funcdo linear do comprimento do canal de propagacdo) e um de-

sempenho razoavel em canais de propagacao com desvanecimento, o processo

de supressao da ISI resultante estd normalmente associado a uma acentuagao

do ruido. Deste modo, a aplicacao de algoritmos lineares em canais com des-

vanecimento severo, apresentando nulos espectrais na banda de Nyquist, pode

ocasionar uma degradacao de desempenho [Pro95], [Qur85].
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A limitacao apresentada pelos algoritmos lineares, motivou o de-
senvolvimento de algoritmos nao-lineares sub-6timos como o algoritmo de equa-
lizagao de decisao realimentadas (DFE) [Aus67], [BP79], [Qur82], [Qur85]. Em
canais de propagacao com ruido e desvanecimento severo, o algoritmo de DFE é
capaz de cancelar a ISI sem acentuar o ruido, oferecendo uma melhora de desem-
penho, quando comparado aos algoritmos lineares, e uma reducao da complexi-
dade computacional, quando comparado aos algoritmos de MLSE [ALWO1].

O DFE consiste de dois subfiltros, um subfiltro de alimentagao di-
reta, composto por Nys coeficientes, e um subfiltro de realimentacao, composto
por Ny, coeficientes. O sinal recebido ¢ aplicado a entrada do subfiltro de ali-
mentacao direta, como ocorre num equalizador linear convencional. Enquanto
que a seqiiencia de simbolos previamente detectados, presente na saida do deci-
sor, ¢ aplicada na entrada do subfiltro de realimentacao. Deste modo, o subfiltro
de realimentacao pode ser empregado para remover a parte da ISI proveniente
dos simbolos que ja tenham sido detectados previamente, presente nos simbolos
a serem detectados. O algoritmo de DFE foi desenvolvido considerando que as
decisoes de simbolos passadas sao corretas. A ocorréncia de um erro de decisao,
pode gerar uma seqiiéncia de erros durante alguns simbolos. Este efeito, de-
nominado “propagacao de erro”, pode reduzir drasticamente o desempenho do
algoritmo de DFE.

O algoritmo de DFE pode ser facilmente adaptado para aplicacoes
de filtragem espaco-temporal, de maneira similar a apresentada para os algorit-
mos lineares. Neste trabalho, a implementacao espacgo-temporal do algoritmo
de DFE (ST-DFE) é feita considerando que o subfiltro de alimentagao direta
é aplicado nos dominios espacial e temporal, enquanto que o subfiltro de reali-
mentacao é aplicado apenas no dominio temporal. Deste modo, representando

o vetor de entrada do ST-DFE por:

B (k) = [FF,(k) | ¥5,(0)]" (78)

Onde,
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Frp(k) = [ra(k), - 7a, (B), -+ ri(k = Npp 4+ 1), ra (k= Nyg + 1] 6o
vetor de entrada do subfiltro de alimentacao direta no instante k (Nyp- A, x 1)
Frp(k) = [l;(k —A—=1),- bk—A— Nfb)]T é o vetor de entrada do subfiltro
de realimentagao no instante k (Ng, X 1)
N¢¢ é o nimero de coeficientes temporais por antena do subfiltro de
alimentacgao direta
Ny, ¢ o nimero de coeficientes do subfiltro de realimentagao
E(k) é o sinal na saida do decisor no instante k

A é o atraso aplicado ao sinal realimentado

E considerando o vetor espaco-temporal como:

T 1T
Onde,
T
W= [w{ﬁ, e ,w{i‘r, e ,waJ;fJ, e ,w]fvivaT] ¢ o subfiltro de alimentagao
direta (Nys- A, x 1)
1o m 1T . ~
Wy = [wl Lo ,wab] é o subfiltro de realimentacao (N, x 1)

Pode-se representar o sinal na saida do filtro de ST-DFE utilizando

uma notagao similar a apresentada em (38). Assim, tem-se que:

y(k) = w5, (K) = E,(k) - w (80)

Os coeficientes dos subfiltros que compoem o algoritmo de ST-
DFE podem ser determinados utilizando as técnicas adaptativas apresentadas
nas secoes anteriores para os algoritmos lineares. Deste modo, por exemplo,
utilizando o algoritmo ST-LMS para determinar os coeficientes do filtro, obtém-
se o algoritmo ST-DFE-LMS, enquanto que utilizando o algoritmo ST-RLS,
obtém-se o algoritmo ST-DFE-RLS.
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3.4 Resultados de Simulacao

Nesta secao, ¢ investigado o desempenho de alguns receptores
espago-temporais para formatacao de feixe (BST) e para diversidade (DST), em-
pregando alguns dos algoritmos adaptativos descritos ao longo deste capitulo,
aplicados a um sistema de comunicagao sem fio operando em 2 GHz e composto
por cinco usuérios (M = 5) modulados em QPSK e transmitindo a uma taxa de
240 ksps.

Para os receptores espaco-temporais destinados a formatacao de
feixe, considera-se que a ERB usa um arranjo de antenas circular com oito
elementos (A = 8) igualmente espagados de A\./2. Enquanto que para os re-
ceptores espago-temporais destinados a diversidade, considera-se que a ERB
emprega um arranjo de antenas linear com os oito elementos (A = 8) suficiente-
mente espacados para garantir que os sinais recebidos entre os elementos sejam
nao-correlacionados.

Os modelos de canal adotados durante as simulagoes para os
cenarios destinados a formatacao de feixe e a diversidade sao baseados, respecti-
vamente, nas abordagens apresentadas nas subsecgoes 3.2.1 e 3.2.2 associadas ao
modelo de tapped delay line para ambientes macrocelulares, descrito no capitulo
2. Deste modo, as analises apresentadas a seguir consideram que as amplitu-
des, os atrasos, as fases e os AOA (necessérios fundamentalmente na abordagem
destinada a formatagao de feixe) dos componentes de multipercurso dos sinais
transmitidos sao obtidos aleatoriamente a cada quadro. Assume-se que o canal
de propagagao é fixo durante um quadro (abordagem quase estdtica) e que as
amplitudes dos componentes de multipercurso apresentam uma distribuicao de
Rayleigh, enquanto que os atrasos, as fases e os AOA seguem uma distribuicao
uniforme. Foi considerado ainda que o nimero de componentes de multiper-
curso L,, proveniente de um dado usuério m ¢ igual a 4, o atraso de propagacao
méximo ¢ igual a 11 simbolos (resultando em L = 11) e o angle spread méximo

¢ igual a /3.
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3.4.1 Receptores BST em Ambientes Macrocelulares

Os resultados apresentados aqui, descrevem o desempenho dos re-
ceptores espaco-temporais para formatagao de feixe baseados em treinamento,
usando os algoritmos LMS (BST-LMS), RLS (BST-RLS) e DFE-RLS (BST-
DFE-RLS), em ambientes macrocelulares, variando o nimero de simbolos de
treinamento e a SNR.

Nos receptores para formatacao de feixe BST-LMS e BST-RLS,
os filtros temporais que compoem o filtro espaco-temporal tém dimensao 21
(Ne = 21) e sao empregados os parametros de adaptagao py,s = 0.001 e
Aris=1, respectivamente. No receptor BST-DFE-RLS sao empregadas duas con-
figuragoes. A primeira, é composta por filtros temporais de alimentacao com
dimensao 11 (Ny; = 11) associados a um filtro de realimentagdo com dimensao
10 (Nyg = 10), enquanto a segunda é composta por filtros temporais de ali-
mentagao com dimensao 15 (Ny; = 15) associados a um filtro de realimentacao
com dimensao 6 (N, = 6). Para ambas as configuragoes analisadas, Agfe—pis €
igual a 1.

Na figura 13, é apresentada uma comparacao de desempenho en-
tre os receptores espago-temporais destinados a formatacao de feixe BST-LMS,
BST-RLS e BST-DFE-RLS, em fun¢ao do nimero de simbolos de treinamento
empregado, para uma SNR = 20 dB. Cada quadro é composto por 1000
simbolos (N = 1000) e os resultados apresentados s@o obtidos pela avaliacao de
500 quadros (Ng, = 500) para cada parametro de simulacdo. A grande quan-
tidade de simbolos transmitidos por quadro tem apenas carater investigativo
(permitir verificar o comportamento dos receptores para quantidades elevadas
de simbolos de treinamento).

Analisando os resultados obtidos, pode-se verificar que o receptor
BST-LMS apresenta taxas de erro de bit bastante elevadas (BER ~ 7 - 1072
para N; = 600) mesmo utilizando 600 simbolos de treinamento (60% do qua-
dro), representando um desempenho muito inferior ao oferecido pelos receptores

BST-RLS e BST-DFE-RLS. Para uma quantidade de simbolos de treinamento
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menor que 250, ambas as configuragoes estudadas do receptor BST-DFE-RLS
oferecem um ganho de desempenho em relacao ao receptor BST-RLS. Acima
de aproximadamente 275 simbolos de treinamento, o BST-RLS supera o BST-
DFE-RLS, apresentando os melhores indices de desempenho entre os receptores
espago-temporais analisados. O principal motivo para esta degradacao de de-
sempenho do receptor BST-DFE-RLS ¢ o efeito de propagacao de erro, inerente
dos métodos baseados na DFE [Bal99.

Na figura 14, é apresentada uma comparacao de desempenho en-
tre os receptores espago-temporais destinados a formatacao de feixe analisados
em funcao da SN R, considerando a utilizacao de 300 simbolos de treinamento
(N = 300). Com o intuito de reduzir o tamanho dos quadros utilizados nesta
anélise (garantir a hip6tese quase estatica), em relagdo ao empregado na andlise
de desempenho apresentada na figura 13 (variando a quantidade de simbolos
de treinamento), considera-se que cada quadro é composto por 600 simbolos
(Ns = 600), sendo avaliados 1000 quadros (Ny, = 1000) para cada parametro
de simulacao.

Analisando os resultados obtidos, pode-se novamente constatar o
baixo desempenho do receptor BST-LMS. O receptor BST-DFE-RLS, empre-
gando a segunda configuracao (Nys = 15 / Ny, = 6), apresenta um ganho de
desempenho de aproximadamente 3 dB para uma BER = 7- 1073, em relacao
ao receptor BST-DFE-RLS, empregando a primeira configuragdo (Nss = 11
/ N = 10). A principal razao deste ganho de desempenho é a redugao do
efeito da propagacao de erro obtido pela diminui¢ao da dimensao do filtro de
realimentacao. Para a mesma BER, o receptor DFE-RLS apresenta um ganho
de desempenho em relagao ao receptor BST-DFE-RLS empregando a segunda
configuracao (Ngf = 15 / Ny, = 6) também de aproximadamente 3 dB.
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BST - Comparac¢do de Desempenho
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Figura 13: BER dos receptores BST-LMS, BST-RLS e BST-DFE-RLS variando o nimero de
simbolos de treinamento (N;) para um canal macrocelular com 4 multipercursos (SNR = 20

e M =25)
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Figura 14: BER dos receptores BST-LMS, BST-RLS e BST-DFE-RLS variando a SN R para

um canal macrocelular com 4 multipercursos (N; = 300 e M = 5)
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3.4.2 Comparacgao entre os Receptores BST e DST em Ambientes

Macrocelulares

Nesta subsecao, sao comparados os desempenhos dos receptores
espago-temporais para formatacao de feixe e para diversidade em canais macro-
celulares, utilizando os métodos baseados em treinamento LMS, RLS e DFE-
RLS, como feito na secao anterior. Assim, sao avaliados os métodos para for-
matagao de feixe BST-LMS, BST-RLS e BST-DFE-RLS e os métodos para
diversidade DST-LMS, DST-RLS e DST-DFE-RLS.

Os receptores BST-LMS, DST-LMS, BST-RLS e DST-RLS em-
pregam filtros temporais de dimensao 21 (N, = 21) e parametros de adaptacao
tims = 0.001 e Ay = 1, respectivamente. Os receptores BST-DFE-RLS e
DST-DFE-RLS empregam filtros temporais de alimentacao com dimensao 15
(N¢s = 15) associados a filtros de realimentacado com dimensdo 6 (Ng, = 6) e
parametro de adaptagao Agre—ris = 1.

Na figura 15, é apresentada uma comparacao de desempenho entre
os receptores espaco-temporais analisados para formatacao de feixe e para diver-
sidade em fungao da SN R, utilizando 300 simbolos de treinamento (N; = 300).
Considera-se que cada quadro é composto por 600 simbolos (N; = 600), sendo
avaliados 1000 quadros (Ny, = 1000) para cada parametro de simulacdo. Ana-
lisando os resultados obtidos, pode-se verificar que o receptor DST-LMS, as-
sim como o receptor BST-LMS, apresenta uma elevada taxa de erro de bit
(BER ~ 7-1072 ¢ BER ~ 1-107!, respectivamente), e que os receptores
DST-RLS e DST-DFE-RLS apresentam um ganho significativo de desempenho
quando comparados aos receptores BST-RLS e BST-DFE-RLS (aproximada-
mente 17 dB e 19 dB, respectivamente, para uma BER = 4-1073). Pode-se ve-
rificar ainda a degradacao de desempenho do receptor DST-DFE-RLS em relacao
ao receptor DST-RLS (aproximadamente 3.5 dB para uma BER = 1-107%) a

medida que a SN R aumenta.
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BST x DST — Comparacao de Desempenho
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Figura 15: BER dos receptores espago-temporais para formatacao de feixe e para diversidade

em fungdo da SN R para um canal macrocelular com 4 multipercursos (N; = 300 e M = 5)

3.5 Resumo do Capitulo e Principais Comentarios

Neste capitulo, foram apresentados alguns conceitos basicos das
técnicas de processamento espaco-temporal destinadas a formatacao de feixe e
a diversidade aplicadas na recepgao (abordagem de SIMO).

Com o intuito de analisar as diferengas de desempenho entre as
estruturas espago-temporais de recepcao empregando as duas técnicas de proces-
samento, foram desenvolvidos dois modelos de sistema distintos e apresentados
varios algoritmos adaptativos para a determinagao dos filtros espaco-temporais
que integram as duas estruturas.

Apesar das estruturas para formatacao de feixe serem destinadas
fundamentalmente a supressao de interferéncia, os resultados de simulacao mos-
tram que, devido a possibilidade de sobreposi¢ao espacial dos usudrios ou de
seus componentes de multipercurso (resultando em sinais com mesmo AOA), a
capacidade de supressao de interferéncia fica comprometida. Deste modo, a uti-
lizacao de estruturas para diversidade, que nao levam em consideracao os AOA
dos sinais recebidos, possibilita a obtencao de ganhos significativos de desempe-

nho face aos obtidos pelas estruturas para formatacao de feixe.



4 ESTRUTURAS ESPACO-TEMPORAIS
APLICADAS NA RECEPCAO PARA SIS-
TEMAS W-CDMA

A diversidade temporal é uma vantagem inerente dos sistemas
CDMA. O emprego de receptores Rake [WLO01] e equalizadores [KKB96] per-
mite combater o desvanecimento do sinal recebido através do processamento
temporal. Ja os arranjos de antenas podem ser usados para combater o desva-
necimento e reduzir a MAT através do processamento espacial [PP97]. Como os
usuarios de um sistema celular transmitem de locais espacialmente diferentes, o
sinal recebido de cada usuario apresenta uma assinatura espacial tinica. Os ar-
ranjos de antenas podem explorar esta propriedade espacial do sinal e reduzir a
MAT através da formatacao de feixe. Como os sistemas CDMA sao desenvolvidos
para operar na presenca da MAI, qualquer reducao de interferéncia proporciona
diretamente um aumento de capacidade [LM98]. Os arranjos de antenas podem
também oferecer ganho de diversidade se os sinais recebidos nas diferentes ante-
nas do arranjo forem relativamente nao-correlacionados. O ganho de diversidade
espacial pode auxiliar na reducao do desvanecimento de multipercurso.

O processamento espago-temporal [PHO1al, [CSJ02¢|, [CSJ02a] e
[CSJ02b] pode ser visto como uma evolugao das técnicas de processamento es-
pacial e temporal apresentadas acima. Através do uso das assinaturas espacial
e temporal e da estrutura de cédigos presente nos sistemas CDMA, os recepto-
res espago-temporais podem processar conjuntamente as amostras de sinais nos
dominios espaciais e temporais, aumentando a supressao da MAI e possibilitando

a combinacgao coerente dos componentes de multipercurso do sinal desejado.

71
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4.1 Modelos de Estruturas Espaco-Temporais de
Recepcao para Sistemas W-CDMA empregando
Codigos Curtos

Nesta secao, sao apresentados os modelos espaco-temporais para
formatacao de feixe e para diversidade, considerando o uplink de um sistema
de comunicagao sem fio W-CDMA assincrono empregando multiplas antenas de
recepcao na ERB e cédigos de espalhamento curtos. Utiliza-se o processo de
espalhamento espectral complexo [DJ98] para reduzir a relacdo pico-média de
amplitude e a modulacao de dados ¢ feita através da técnica QPSK para oferecer
uma melhor ocupacao da banda de freqiiéncia.

Assume-se, assim como no capitulo 3, que ha M usudrios no sis-
tema e que cada usuario pode transmitir N4 simbolos de informacao por quadro
sob condigbes quase estdticas (parametros do canal de propagagao constantes

durante um quadro).

4.1.1 Modelo Espaco-Temporal para Formatacao de Feixe

Pode-se representar o sinal complexo em banda-base no uplink,

através do seguinte vetor:

M Ne—1
r(t) =2 > Vm bu(k) - hu(t — k- T) + v(t) (81)
m=1 k=0
Onde,
(i) = [ (0). ()
v(t) = [vl(t), - v (t)]T é o vetor de rufdo com variancia o?
ho,(t) = [AL (), -+ b (t)}T é o vetor normalizado da assinatura de forma de

onda complexa

T, é a duragao de simbolo

Ym € a poténcia do sinal transmitido pelo m-ésimo usuério

b (k) = (bﬁbk +37- bgk) /v/2 é o simbolo de informacdo normalizado do

m-ésimo usudrio no instante k, sendo que b{mk e bTQn’k e {+1,—-1}
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O vetor h,,(t) pode ser descrito por:

G-
hm(t) = Z Cm(g) ) pm<t —g- Tc) (82)

=0

—_

Q

Onde,

T, é a duracao de chip

G é o ganho de processamento dado por G = T/T.

cm(g) = (Qﬁb’g +7- Qfmg) /VG é o g-6simo chip da seqiiéncia complexa (ou
cédigo de espalhamento) normalizada do m-ésimo usudrio, sendo que gfmg e
oy € {+1, -1}

Pm(t) é o vetor de forma de onda de chip do m-ésimo usudrio, incluindo os
efeitos de filtragem de transmissao e recepgao e de distorcao causada pelo

canal de propagacao de multipercurso

No modelo espago-temporal para formatagao de feixe, o vetor

pm(t) pode ser modelado como:

P (t) = [ph (1), o (0)]" (83)
Onde,

Lpm—1

P (1) = ZZ: B - a® (0r,) - (L = 7,) (84)

L,, representa o numero de componentes de multipercurso do canal de
propagacao relativo ao m-ésimo usuario

B é o ganho complexo do [-ésimo percurso proveniente do m-ésimo usudrio
71 ¢ 0 atraso do [-ésimo percurso proveniente do m-ésimo usudrio

Y(t) é a forma de onda do chip filtrado, que inclui os efeitos dos filtros de
transmissao e recepgao

a® ((%n) é a resposta do a,-ésimo elemento do arranjo de antenas ao [-ésimo

componente de multipercurso do m-ésimo usudrio incidindo com AOA 6!
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Amostrando o sinal recebido a taxa de chip e assumindo que T, =

1, pode-se obter a seguinte representacao em tempo discreto do sinal:

Ns—

:Z_: Z:b m(n—k-G)+v(n) (85)

Considerando que o receptor estd em perfeito sincronismo com
o primeiro componente de multipercurso 12, recebido pelo usuério desejado m
(Tf% = 0) e que cada um dos A, canais de propagacao que compoem p,,(n)
apresenta resposta ao impulso finita (FIR) de ordem p,,, tal que p,, < (L—1)-G
para algum ndmero inteiro L (L > 2), pode-se representar o sinal recebido em

tempo-discreto correspondente ao k-ésimo simbolo por:

ry(k) = [H(L —1),--- ,H(0)] - [b(k — L+ 1)7,-- ,b(k)7]" +v,(k)  (86)

Onde,

r (k) = [e(k-@)7, - x((k+1)-G—1)T]"

vi(k) = [v(k-G)T, - v((k+1)-G=1)T]"

b(k) = [bi(k), b (k)]

hy(l-G) hy(1-G)

H(l) = : . :
hi(I+1)-G—1) -+ hy(l+1)-G—-1) Gt

Em alguns casos, dependendo do comprimento do canal, do

nimero de usuarios M, do ganho de processamento GG e do nimero de ante-

nas A,, pode ser necessario processar mais de um vetor de sinal recebido ao

mesmo tempo para estimar o k-ésimo simbolo [PHOla]. Assim, empilhando pu

simbolos consecutivos (x> 2), pode-se definir o vetor r,(k) como:

ru(k) = Hy - by(k) + vu(k) (87)
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Onde,
p é chamado de fator de suavizagao (smoothing factor)
ru(k) = [r(0), o (k4 = D7)
V) = [Va(R) - Vil 4 = )T

bu(k) = [b(k)v e 7b(k e 1)}T
[H(L—l) .. H(O) - 0 ]
H, — : , : :
0 o H(L-1) --- H(0)

Ar-G-uxM-(u+L—1)

4.1.2 Modelo Espago-Temporal para Diversidade

No modelo espago-temporal para diversidade, o vetor p,, () repre-
senta os efeitos da filtragem de transmissao e recepcao e das distor¢oes causadas
pelos canais independentes que chegam a cada elemento do arranjo de antenas.
Neste modelo, nao é explorada a informacao dos AOA dos componentes de mul-
tipercurso dos sinais que incidem nos elementos do arranjo de antenas, como no
modelo espaco-temporal para formatacgao de feixe. Assim, os elementos do vetor
Pm(t) do modelo espago-temporal para diversidade podem ser modelados como:

Lin—1
P () = % B - (= 7001) (88)
Onde,
B € o ganho complexo do [-ésimo percurso proveniente do m-ésimo usudrio
correspondente a a,-ésima antena de recepcao

T

-7, € o atraso do [-ésimo percurso proveniente do m-ésimo usudrio

correspondente a a,-ésima antena de recepcao

O sinal recebido em tempo discreto no modelo espago-temporal
para diversidade também pode ser representado usando a expressao apresen-

tada em (85), substituindo (84) por (88) em (83). Assim, o sinal recebido em
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tempo-discreto correspondente ao k-ésimo simbolo para o modelo para diversi-

dade também pode ser representado por:
ro(k) = [H(L = 1), ;H(0)] - [b(k = L+ )7, b(k)"]" +v.(k)

Nos casos em que seja necessario processar mais de um vetor de
sinal recebido ao mesmo tempo para estimar o k-ésimo simbolo pode-se empilhar
i simbolos consecutivos (g > 2) como feito em (87) para o modelo espago-

temporal para formatacao de feixe.

4.2 Algoritmos de Adaptacao Espaco-Temporal para Sis-
temas W-CDMA empregando Cédigos Curtos

Nas aplicagoes em sistemas W-CDMA, os métodos classicos ba-
seados em treinamento [PHO1b], [WH95] requerem uma grande quantidade de
simbolos de treinamento para otimizar o filtro espago-temporal (visto que ele
normalmente é composto por uma grande quantidade de coeficientes), redu-
zindo consideravelmente o throughput) do sistema. J& os métodos cegos [LZ97],
[WP98a] e [XTO01], requerem uma grande quantidade de dados em condigoes
de estacionaridade que normalmente nao estao disponiveis nos sistemas W-
CDMA. Além disto, os métodos cegos apresentam normalmente problemas de
convergéncia, dificuldade de classificagao de sinal e ambigiiidade de fase.

Nesta secao, sao apresentados dois algoritmos para processamento
espaco-temporal desenvolvidos para aplicacoes em sistemas W-CDMA empre-
gando codigos curtos. Os algoritmos foram desenvolvidos com o intuito de redu-
zir a quantidade necessaria de simbolos de treinamento requerida, possibilitando
assim, uma rapida convergéncia sem comprometer o throughput do sistema.

O primeiro algoritmo apresentado, denominado algoritmo recur-
sivo de minimos quadrados hierarquico espago-temporal (ST-HRLS), foi ori-
ginalmente apresentado em [CSJ02b] para aplicagoes em sistemas W-CDMA
assincronos para formatagao de feixe. O ST-HRLS é uma extensao do algoritmo

apresentado em [Woo00] e [Woo01]| para processamento espago-temporal.
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O ST-HRLS é um algoritmo derivado do algoritmo ST-RLS que,
como provado em [Ahg01], se enquadra na familia de algoritmos de minimos
quadrados com restricao. O método é baseado na segmentacao do filtro espaco-
temporal em niveis hierarquicos. Usando este framework, sao desenvolvidos
dois receptores diferentes, o BST-HRLS (Beamforming - Space-Time - HRLS),
empregado para formatagao de feixe espago-temporal [CSJ02b], e 0 DST-HRLS
(Diversity - Space-Time - HRLS), empregado para diversidade espago-temporal.

O segundo algoritmo, denominado algoritmo semicego de moédulo
constante com identificagao de canal (SBCMACI), foi originalmente proposto em
[PHO1a]. Nesse artigo foi proposto um receptor para sistemas CDMA sincronos
baseado no SBCMACI capaz de oferecer diversidade espago-temporal, denomi-
nado aqui DST-SBCMACI (Diwversity - Space-Time - SBCMACI).

Os algoritmos semicegos sao uma solucao bastante eficiente para
aplicacoes espago-temporais, ji que possibilitam superar as dificuldades dos
métodos baseados em treinamento e dos métodos cegos. Especificamente, o
método SBCMACI acrescenta consideravel melhora de desempenho aos métodos
de LS convencionais através da utilizagao das propriedades de médulo constante
do sinal transmitido, da informagao do cédigo de espalhamento do sinal desejado
e da estimativa do canal [PHOla]. O algoritmo resultante requer uma quanti-
dade significativamente menor de simbolos de treinamento para obter o vetor de
coeficientes do filtro espago-temporal, quando comparado ao método de LS.

Em [CSJ02¢] e [CSJ02a], foi proposto pela primeira vez, um re-
ceptor espago-temporal para formatacao de feixe baseado no algoritmo SBC-
MACI para aplicagoes em sistemas W-CDMA assincronos, denominado BST-
SBCMACI (Beamforming - Space-Time - SBCMACI). O emprego do BST-
SBCMACI oferece combinacao coerente dos componentes de multipercurso do
sinal desejado, cancelamento da MAI, remocao da ambigtiidade de fase presente
nos algoritmos cegos e reducao da quantidade de simbolos requerida no processo
de treinamento. Em [CSJ03f], o receptor BST-SBCMACT foi estendido para
sistemas W-CDMA multi-taxa empregando cédigos multiplos (MC).
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4.2.1 Algoritmo Recursivo de Minimos Quadrados Hierarquico

Espaco-Temporal

Apesar de apresentar uma taxa de convergéncia rapida, quando
comparada a obtida pelo algoritmo LMS, o algoritmo RLS apresenta uma alta
complexidade computacional [Hay96]. Em [Woo00], foi proposto um novo al-
goritmo RLS baseado numa estrutura de filtros hierarquica. O novo algoritmo,
chamado hierarchical RLS (HRLS), permite reduzir a taxa de convergéncia, me-
lhorar o desempenho e reduzir a complexidade quando comparado ao algoritmo
RLS. Como verificado nas simulacoes apresentadas no final desse capitulo, os re-
sultados otimistas sao obtidos, entretanto, apenas em circunstancias especificas.

A seguir, é apresentada uma descrigao resumida do algoritmo ST-
HRLS, adaptado para aplicagoes espago-temporais (para maiores detalhes, vide

[Wo000], [CSJ02b)):
Paran =1 a N, (Nivel)
Para { =1 a N/ (Grupo)

1. Inicializar

w!” =0, Rl =¢ " Tagy (89)
2. Calcular L At
Ao R or,(k)*
K (k) = R f”(,l) (90)
1+)\i:7‘ls 'ru(k)T Rg 'rlt(k)*
3. Determinar
£(k) = by g (k) = 1, (k)T - wl " (91)
4. Calcular
wi = Wi L KI(k) - (k) (92)

5. Atualizar
R — N, [RE - KI(k) -ru(k)" - RY | (93)
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Onde,
N,, é o numero de niveis hierdrquicos
N{ é o niimero de grupos no nivel hierdrquico 7
binref(k) € 0 k-ésimo simbolo de treinamento do m-ésimo usudrio
Wg(k) é o subfiltro do grupo £ do nivel 1 no instante k
fig ¢ a matriz de correlagao de entrada do grupo ¢ do nivel 7
I4,.c € @ matriz identidade A, -G -u x A, -G - p
Anris € 0 fator de esquecimento

¢ é uma constante positiva pequena [Hay96]

4.2.2 Algoritmo Semicego de Mdédulo Constante com Identificagao

de Canal

O método SBCMACI explora as propriedades de médulo constante
do sinal transmitido, o conhecimento do cédigo de espalhamento do usuario de-
sejado e a identificacao do canal para reduzir a quantidade de simbolos de trei-
namento necessaria para obter o vetor de coeficientes do filtro espacgo-temporal.

Seja o vetor espago-temporal étimo wy,, no sentido LS, para o

usudrio desejado m [Hay96]:

e o SEC R3] I o DA RN G B

S k=0
N ARG )
~- ~~

RNS pNs

Onde,

N, é a quantidade total de simbolos transmitida

O vetor de correlagao cruzada pY, pode ser obtido também através
da identificacao do canal. Este procedimento permite trabalhar a nivel de chip,
aumentando a quantidade de informacao de treinamento disponivel e a precisao

da estimativa [WP98a].
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Como mostrado em [MDCM95], é possivel fazer a identifica¢ao do
canal através da decomposicao em valores singulares da matriz de correlagao

Ry, estimada, como se mostra a seguir:

. 1 Ns—1 -
Ry, = N > ru(k) -1, (k)
5 k=0
. A, .. H
— [Us Un:| . [US Un} (95)
Ay
Onde,
U, = [y, -, 0] é o conjunto de auto-vetores do subespago de sinal
U, = [G¢t1,- -, 04,5, € 0 conjunto de auto-vetores do subespacgo de ruido

~

A, é o conjunto de autovalores do subespaco de sinal

A, é o conjunto de autovalores do subespaco de ruido

& é a dimensionalidade do subespaco de sinal

O conjunto de auto-vetores U, gera (spans) o subespago de sinal,

ou seja, o subespaco imagem de U, é igual ao subespaco imagem de H,:

Range(U,) = Range(H,,) (96)

Deste modo, a dimensionalidade do subespago de sinal £ é igual
ao posto da matriz H,, dado por M - (1 + L — 1). Por outro lado, o conjunto
de auto-vetores U,, gera o subespaco de ruido, que é ortogonal ao subespaco de

sinal:

U7 .H,=0 (97)

Assumindo que H,, é posto completo (full rank), pode-se modificar

o critério apresentado em (27) para obter:
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= [AG—M (98)

Se p satisfaz (98), é possivel obter uma perfeita equalizacao de ZF
espago-temporal [PP97], [vTP97].

A dimensionalidade do subespaco de sinal £ normalmente nao é
conhecida a priori e precisa ser estimada. Um método bastante eficiente para
determinar £ é o chamado método MDL (minimum description length), que pode

ser descrito através do seguinte procedimento [WZ89]:

mdl(§) = (Ay-G-p—E)-(No—p+1) - In[ormar(§)] +g-(2~AT~G-M—§)~1n[NS—u+1]
(99)
Onde,
ArGop
1 50
amdl(é) = e (100)

A -G —é . [AT‘G’H 1/(Ar-G-u—¢)
L)
i=£+1
€ ¢ a estimativa da dimensionalidade do subespaco de sinal

A; € a estimativa do i-ésimo autovalor de Ry,

A ortogonalidade entre os subespacos de sinal e de ruido pode ser
explorada para estimar o canal de propagacao. Embora seja possivel obter uma
identificagao cega dos canais de propagagao [vIP97] em cendrios com miltiplos
usudrios, geralmente nao é possivel desempenhar a classificagao do canal (corres-
pondéncia entre o canal e o usudrio). Nos sistemas CDMA, a assinatura (cédigo
de espalhamento) do usuério desejado m, considerada conhecida e univocamente
associada ao usudrio, pode ser empregada para fazer a classificacao do canal de

propagacao [WP98al, [PHO1a].
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Seja a matriz H dada por:

A2 [HO) - HL-D, o (101)

Particionando o subespago de ruido, como se mostra a seguir:

g — &, ... & 1"
Un o I:Hl’ ,h_‘p:| (Ar"G‘N_f)XAr'G'M <102)
Onde, =, é uma particao do subespaco de ruido com dimensao
(A, -G-n—& x A, -G
Pode-se definir E como:
E“
E=| . (103)
B
L =1 (Ar-G-p—€)-(u+L—1)xAp-G-L

Devido a ortogonalidade entre os subespagos de sinal e de ruido,

pode-se verificar que [WP98al:
(104)

[
Th
Il
o

Isto implica que H pode ser identificada a partir do subespago nulo

de E, a menos de uma matriz de ambigiiidade nao-singular (M x M), desde que

p seja tal que [WP98al, [vITP9I7]:
(105)

(A Gop—€) - (n+L-1)>A,-G-L
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Nos sistemas CDMA, o cédigo de espalhamento do usuario dese-
jado m pode ser utilizado para reduzir a matriz de ambigiiidade (M x M) a um

escalar complexo [WP98al, resultando na relagao de ortogonalidade:

[t
Th
I
o
¢
[
Q
3
Th
3
[l
o

(106)

Onde,

~ T
Pm = [pm(O)Ta T apm(pm)T] Ar-(pm—+1)x1

C,, = [Cm & IAJAT.L.GxAT~(pm+1)

¢m(0) 0
: ¢m(0)
cm(G —1) : cm(0)
C, = cm(G —1) ;
m(G — 1)
i 0 ' 0 1

L-GX(pm—+1)

® é o produto de Kronecker

Deste modo, é possivel identificar p,,, a menos de um fator mul-
tiplicativo complexo, a partir do subespago nulo de =.C, [WP98a|, dado que
1 seja tal que:

(A G-p=&) - (p+L—-1) =4 (pn +1) (107)

Note que a identificacao do canal apresentada, baseada no método
de subespaco, segue uma abordagem cega, ou seja, nao requer o emprego de
simbolos de treinamento (sendo necessério, entretanto, que o cédigo de espalha-

mento do usudrio desejado seja conhecido a priori pelo receptor).
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Uma vez obtido o vetor p,,, € possivel determinar o vetor de cor-

relacdo cruzada apresentado em (94) [WP98a] através de:
Py =C, P (108)

Em [PHO1al, foi apresentado um método de identificagao de canal
semicego que permite eliminar a ambigiiidade resultante do fator multiplica-
tivo complexo do processo baseado em subespago que resultou em (108). O
método é baseado no seguinte critério de otimizagao de LS semicego regulari-

zado [KFFM97], [MDCMO95]:

2 . 1 " 2 -
Pm, = arg i m“rm - }ENt : PH J+Oz : (PH 1L, - p) (109)
Training— Based Blind—Based

Onde,

a é uma constante positiva

N, é a quantidade de simbolos de treinamento transmitida
ry, = [p(0)7, - (N, —1)-G)T]"

Xﬁt = [X%t ® IA7‘]AT-G~Nt><AT~(pm+1)

2 (0) 0 - 0

(N = 1)-G) e (Ve = 1) -G = ) |

A solucao de (109) é dada por [MDCMO95]:

1 H 1
X" X" 4 a-Ty)
m ( N A Ta ) (AT-G-Nt

H
. m 11
A -GN, XN, rM) (110)

Lel}
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Uma vez estimado p,,, pode-se obter o vetor de coeficientes do
filtro espaco-temporal wy,;,,, para desempenhar a equalizagao espago-temporal

do sinal do usudrio de interesse m, através do método de subespago [vIP97]:

Em [PHOlal, foi apresentado um algoritmo iterativo de LS re-
gularizado semicego que utiliza o vetor Wgy,,, no processo de inicializacao.
O algoritmo proposto, denominado SBCMACI, utiliza uma quantidade limi-

tada de simbolos de treinamento e usa as propriedades de médulo constante
NH
W»S,ZL) 'ry,(Nt)

(CM) do sinal transmitido através da fun¢ao nao linear para criar

Ns; — N; pseudo-simbolos, aumentando o conjunto de simbolos de treinamento

disponiveis. O algoritmo resultante é descrito a seguir:

1. Inicializar

w9 = W m (112)
2. Gerar l;g,?, uma seqiiéncia composta por N; simbolos de treinamento e

N, — N; simbolos estimados:

NON {b ). b(Ne— 1) wi" (V) Wi e (N - 1) |
m m ) y Ym t ) (Z)H ] ) ) Z)H _
Wi -1, (V) Wi -1, (N, —1)
(113)
3. Calcular
(i+1) _ 1 & o am®
Ns =
4. Determinar )
W)
0= : (115)

| wi!
5. Repetir (113) a (115) até (i) < &,

Onde, ¢,, é o erro desejado para interromper o processo iterativo
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4.3 Resultados de Simulacao

Nesta se¢ao, é investigado o desempenho dos receptores espago-
temporais para formatacao de feixe e para diversidade, apresentados neste
capitulo, aplicados ao uplink de um sistema W-CDMA assincrono. Considera-
se que o sistema opera em 2 GHz e emprega espalhamento espectral complexo
com taxa de chip igual a 3.84 Mcps e diferentes ganhos de processamento. Os
usudrios sdo modulados em QPSK e transmitem quadros distintos (diferentes
quantidades de simbolos) dependendo do algoritmo de adaptagao empregado.

Nesta andlise, assume-se que, para os receptores BST, a ERB usa
um arranjo de antenas circular com os elementos igualmente espacados de A./2.
Enquanto que, para os receptores DST, a ERB emprega um arranjo de antenas
linear com os elementos suficientemente espacados para garantir que os sinais
recebidos pelos elementos sejam nao-correlacionados.

Os modelos de canal adotados durante as simulagoes sao baseados
nas abordagens apresentadas nas subsecgoes 4.1.1 e 4.1.2, associadas aos mode-
los de tapped delay line, para ambientes macrocelulares e GBSB eliptico, para
ambientes microcelulares. Assume-se que o canal de propagacao é fixo durante
um quadro (abordagem quase estdtica). Para as simulagoes em ambientes ma-
crocelulares, as amplitudes, os atrasos, as fases e os AOA dos componentes de
multipercurso dos sinais transmitidos sao obtidos aleatoriamente a cada quadro.
Assume-se que as amplitudes dos multipercursos apresentam uma distribuicao
de Rayleigh, enquanto que os atrasos, as fases e os AOA seguem uma distribuicao
uniforme. Considera-se ainda que o angle spread méximo ¢ igual a 7/3 (a menos
que se especifique o contrario). Para as simulagbes em ambientes microcelulares,
as caracteristicas geométricas da célula sao suficientes para caracterizar o mo-
delo (quantidade de componentes de multipercurso especificada nas simulagoes).
Assim, considera-se uma célula de raio igual a 500 m, onde os usudrios sao alea-
toriamente posicionados entre 50 e 500 m (50 < Jm < 500) e com angulos entre
[—7/2 7/2]. Para ambos os ambientes, a diferenca méxima entre os atrasos de

propagacao dos multipercursos de um dado usudrio é igual a 1.67 us (/7 chips).
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4.3.1 Receptores BST-HRLS em Ambientes Microcelulares

Os resultados apresentados aqui, descrevem o desempenho do re-
ceptor BST-HRLS, proposto em [CSJ02b], em ambientes microcelulares. Foram
considerados diferentes quantidades de simbolos de treinamento e diferentes es-
truturas hierarquicas. O receptor BST-RLS [CSJ02b], que emprega o algoritmo
ST-RLS (descrito no capitulo 3) no processo de determinagao do filtro espago-
temporal, é utilizado como referéncia de desempenho.

Nas simulagoes, sdo utilizados 3 e 5 usudrios (M = 3,5) por célula,
cada um empregando espalhamento complexo com cédigos aleatorios e ganhos
de processamento iguais a 7, 9 e 15 (G = 7,9,15). Cada quadro é composto
por 500 simbolos (Ns = 500) e dependendo da simulagao sao avaliados 1000 ou
2000 quadros por parametro avaliado. Os receptores BST-RLS e BST-HRLS
empregam A = 0.99 e \p,,.;s = 0.99, respectivamente.

Nas figuras 16 e 17, sao apresentados os desempenhos dos recep-
tores BST-HRLS e BST-RLS variando o niimero de simbolos de treinamento,
para um sistema com 3 usudrios e SNR = 5 dB, sujeito a um canal de desva-
necimento com 2 multipercursos, considerando A, =7, G=7Te A, =9, G =9,
respectivamente. Analisando os resultados, verifica-se que o BST-HRLS oferece
um ganho de desempenho, em relacao ao BST-RLS, a partir de 30 e 40 simbolos
de treinamento, respectivamente. Ambos os métodos apresentam instabilidade
enquanto a matriz de correla¢ao é mal condicionada (nimero de iteragoes menor
que a quantidade de seus autovalores) [Hay96]. Entretanto, devido a estrutura
hierarquica do BST-HRLS, a quantidade de autovalores por matriz de correlagao
é reduzida, fazendo com que ele convirja mais rapidamente que o BST-RLS.

Nas figuras 18 e 19, sao apresentados os desempenhos dos recep-
tores BST-HRLS e BST-RLS variando o nimero de simbolos de treinamento,
para um sistema com 5 usudrios e SNR = 7 dB, sujeito a um canal de desva-
necimento com 4 multipercursos, considerando A, =7, G=7Te A, =9, G =9,
respectivamente. Pode-se notar que o ganho de desempenho proporcionado pelo

BST-RLS fica restrito as faixas de simbolos de treinamento entre 30 e 90 e en-
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tre 60 e 160, respectivamente. Deste modo, pode-se concluir que a medida que
o numero de componentes de multipercurso aumenta, o ganho de desempenho
oferecido pelo BST-HRLS diminui. Isto ocorre devido ao aumento da correlacao
entre os sinais que alimentam os subfiltros que compdem o BST-HRLS [Ahg01].

As figuras 20 e 21, apresentam os desempenhos dos receptores
BST-HRLS e BST-RLS em funcao da SNR, para um sistema com 5 usudrios
sujeito a um canal de desvanecimento com 4 multipercursos, para A, =7, G =7
e Ny =50¢epara A, =9, G =9 e N; = 100, respectivamente. A quantidade de
simbolos de treinamento empregada, foi escolhida com o intuito de oferecer um
bom compromisso entre desempenho e reducao do throughput. Assim, para o
receptor BST-HRLS empregando A, =7 e G = 7, a quantidade de simbolos de
treinamento usada ¢ limitada a 10% (N; = 50) da quantidade total de simbolos
transmitida por quadro. Enquanto que para o receptor BST-HRLS empregando
A, =9 e G =9, a quantidade de simbolos de treinamento usada ¢é limitada a
20% (NV; = 100) da quantidade total de simbolos transmitida por quadro.

Embora o receptor BST-HRLS apresente uma rapida con-
vergéncia, quando comparada aquela obtida pelo receptor BST-RLS, deve-se
considerar que seu desempenho depende, além da quantidade de simbolos de
treinamento disponivel e de antenas empregada, da correlagao entre os compo-
nentes de multipercurso do sinal recebido e da quantidade de usuarios interferen-
tes. Assim, o ganho de desempenho oferecido pelo receptor BST-HRLS é obtido
apenas para condigoes particulares, onde a correlacao entre os sinais nas entradas
dos subfiltros da estrutura hierarquica é baixa, a quantidade de usuarios inter-
ferentes é pequena ou a quantidade de simbolos de treinamento se encontra em
faixas determinadas que nao sao suficientes para o receptor BST-RLS convergir.
No contexto geral, para canais de propagacao com desvanecimento seletivo em
freqiiéncia compostos por um numero elevado de componentes de multipercurso,
o desempenho do receptor BST-HRLS é normalmente inferior ao oferecido pelo
receptor BST-RLS (assumindo que haja uma quantidade suficiente de simbolos

de treinamento para o receptor BST-RLS convergir).
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Figura 16: BER dos receptores BST-HRLS e BST-RLS em fun¢ao do nimero de simbolos de

treinamento (N;) para um canal de 2 multipercursos (SNR=5 M =3, A=7e G =17)
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Figura 17: BER dos receptores BST-HRLS e BST-RLS em fungao do nimero de simbolos de

treinamento (V) para um canal de 2 multipercursos (SNR=5, M =3, A=9e G=9)
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BST — Comparacéo de Desempenho
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Figura 18: BER dos receptores BST-HRLS e BST-RLS em func¢ao do nimero de simbolos de
treinamento (N;) para um canal com 4 multipercursos (SNR=7, M =5, A=7e G =7)
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Figura 19: BER dos receptores BST-HRLS e BST-RLS em fun¢ao do nimero de simbolos de

treinamento (N;) para um canal com 4 multipercursos (SNR=7, M =5, A=9e G=9)



91

BST - Comparac¢éo de Desempenho

BST-HRLS
BST-RLS

10

BER

Ambiente Microcelular
Espalhamento Complexo ~ Cédigos - de Gold

10~ I I

6 7 8
SNR (dB)

Figura 20: BER dos receptores BST-HRLS e BST-RLS em funcao da SNR para um canal
com 4 multipercursos (N =50, M =5, A=7eG=17)
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Figura 21: BER dos receptores BST-HRLS e BST-RLS em funcao da SNR para um canal
com 4 multipercursos (Ny =100, M =5, A=9e G =9)
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4.3.2 Receptores BST-SBCMACI em Ambientes Macrocelulares

Os resultados apresentados aqui, descrevem o desempenho do
receptor semicego para formatacao de feixe BST-SBCMACI, proposto em
[CSJ02c], em ambientes macrocelulares, considerando a presenga de 3 componen-
tes de multipercurso. As andlises elaboradas consideram diferentes niimeros de
simbolos de treinamento, diferentes quantidades de antenas e diferentes cenérios
de Near-Far. Assim como na subsecao anterior, o receptor BST-RLS também é
usado como parametro de comparacao de desempenho.

As simulagbes assumem que a célula analisada é composta por 8
usudrios (M = 8), cada um transmitindo a uma taxa de 240 ksps e empregando
espalhamento complexo com codigos aleatorios e ganho de processamento igual
a 16 (G = 16). Cada quadro é composto por 200 simbolos (Ng = 200) e os
resultados apresentados sdo obtidos pelo processamento de 1000 quadros (para
cada parametro avaliado). Assume-se os parametros de simulacao =1, L = 2,
& = 0.04 e g, = 1075, para o receptor BST-SBCMACI e \,;; = 0.99, para o
receptor BST-RLS. Foram avaliados trés niveis diferentes de relagao de Near-Far
(NFR = Yyztm/Vm): 0,5 e 10 dB.

Na figura 22, é apresentado o desempenho do receptor BST-
SBCMACI variando o numero de simbolos de treinamento para uma SNR = 6
dB, considerando um arranjo de antenas com quantidades diferentes de elemen-
tos (A, = 3,4,5,6,7 ¢ 9). Analisando os resultados obtidos, pode-se verificar
que é possivel reduzir a MAI e a ISI e explorar a diversidade de percurso com
poucos simbolos de treinamento. Pode-se também notar a degradacao do desem-
penho para sistemas sobrecarregados (A, < M). Outro resultado importante é
que aumentando o numero de antenas é possivel melhorar o desempenho sem a
necessidade de aumentar o niimero de simbolos de treinamento.

Na figura 23, sao apresentados os desempenhos dos receptores
BST-SBCMACI e BST-RLS variando o nimero de simbolos de treinamento
para um arranjo de antenas com 9 elementos (4, = 9) e uma SNR = 6 dB, con-

siderando diferentes cenarios de Near-Far (NFR =0, 5 e 10 dB). Os resultados
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mostram que o receptor BST-SBCMACI apresenta um desempenho significa-
tivamente melhor que o receptor BST-RLS e uma boa resisténcia ao efeito de
Near-Far. O bom desempenho face ao efeito de Near-Far requer, entretanto,
uma quantidade maior de simbolos de treinamento em relagao aquela necessaria
quando as poténcias recebidas de todos os usudrios estao equalizadas.

Na figura 24, é apresentada uma comparagao de desempenho en-
tre os receptores BST-SBCMACI e BST-RLS variando a SN R para diferentes
quantidades de simbolos de treinamento e para diferentes cendrios de Near-Far
(NFR = 0 e 5 dB). Novamente o desempenho do receptor BST-SBCMACI
¢ bastante superior ao apresentado pelo receptor BST-RLS quando a quanti-
dade de simbolos de treinamento é limitada. Verifica-se ainda que o receptor
BST-SBCMACI apresenta um patamar de erro residual quando sao emprega-
dos apenas 5 simbolos de treinamento e a relacao de Near-Far é igual a 5 dB.
Entretanto, aumentando a quantidade de simbolos de treinamento, o efeito de
patamar é reduzido, permitindo ao receptor BST-SBCMACI atingir as mesmas

figuras de desempenho obtidas quando a relagao de Near-Far é igual a 0 dB.

BST-SBCMACI

| M=8

10 A =3,4,5,6,7,9 E
G=16

Ambiente Macrocelular

Espalhamento Complexo — Cédigos-Aleatérios

10° 1 1 1 1 1 1 1
2 3 4 5 . 6 7 8 9 10
Nt (simbolos)

Figura 22: BER do receptor BST-SBCMACI em fungao do ntimero de simbolos de treinamento
(Ny) e de antenas (A,) para um canal com 3 multipercursos (SNR =6, M =8 ¢ G = 16)
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Figura 23: BER dos receptores BST-SBCMACI e BST-RLS em fungdo do nimero de simbolos

de treinamento (N;) para um canal com 3 multipercursos (SNR =6, M =8, A, =9e¢ G = 16)
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Figura 24: BER dos receptores BST-SBCMACI e BST-RLS em funcao da SN R para um canal

com 3 multipercursos (M =8, A, =9 e G = 16)
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4.3.3 Receptores BST-SBCMACI em Ambientes Microcelulares

Os resultados apresentados aqui, descrevem o desempenho do re-
ceptor semicego para formatacao de feixe BST-SBCMACI em ambientes micro-
celulares, considerando a presenga de 4 componentes de multipercurso [CSJ02a].
Assim, como na analise em canais macrocelulares, o receptor BST-RLS também
¢ usado como referéncia de desempenho.

As simulagoes assumem que a célula analisada é composta por 8
usudrios (M = 8), cada um transmitindo a uma taxa de 256 ksps e empregando
espalhamento complexo com cédigos de Gold-like e ganho de processamento
igual a 15 (G = 15). Cada quadro é composto por 200 simbolos (N = 200) e
os resultados apresentados sao obtidos pelo processamento de 500 quadros por
parametro avaliado. Para as simulagoes apresentadas, p =1, L = 2, a = 0.01
e £, = 1075, para o receptor BST-SBCMACI e )., = 0.99, para o receptor
BST-RLS. Foram avaliados dois niveis de NFR: 0 e 5 dB.

Na figura 25, é apresentado o desempenho do receptor BST-
SBCMACI variando o nimero de simbolos de treinamento para um arranjo de
antenas com um numero diferente de elementos (A, = 4,6,8 ¢ 9), considerando
uma SNR = 6 dB. Analisando os resultados obtidos, pode-se verificar que o
receptor BST-SBCMACI também oferece um bom desempenho em canais mi-
crocelulares. Verifica-se ainda que, aumentando o nimero de antenas, é possivel
melhorar consideravelmente o desempenho do receptor sem a necessidade de
aumentar o nimero de simbolos de treinamento.

Nas figuras 26 e 27, sao apresentados os desempenhos dos recepto-
res BST-SBCMACI e BST-RLS para diferentes cenérios de Near-Far (NFR =
0 e 5 dB), considerando um arranjo de antenas com 9 elementos (4, = 9) e
variando o nimero de simbolos de treinamento e a SN R, respectivamente. Os
resultados obtidos mostram que o receptor BST-SBCMACI apresenta um de-
sempenho bastante superior que o receptor BST-RLS e uma boa resisténcia
ao efeito de Near-Far. Assim, como verificado para ambientes de propagacao

macrocelulares, o bom desempenho face ao efeito de Near-Far em ambientes
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microcelulares também requer uma quantidade ligeiramente maior de simbolos
de treinamento em relagao aquela necessaria quando as poténcias recebidas de

todos os usudrios sao iguais (NFR = 0 dB).

BST-SBCMACI

BER

107

Ambiente Microcelular
Espalhamento Complexo = Cédigos de Gold

0 s 7 s 7 5 o 10
Nt (simbolos)

Figura 25: BER dos receptores BST-SBCMACI e BST-RLS em fungdo do nimero de simbolos
de treinamento (Ny) e de antenas (A, ) para um canal com 4 multipercursos (SNR =6, M =8,

A, =9eG =15)
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Figura 26: BER dos receptores BST-SBCMACI e BST-RLS em fun¢do do nimero de simbolos
de treinamento (N;) para um canal com 4 multipercursos (SNR =6, M =8, A, =9e G = 15)
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BST - Comparacgéo de Desempenho
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Figura 27: BER dos receptores BST-SBCMACI e BST-RLS em fungao da SN R para um canal
com 4 multipercursos (M =8, A, =9 e G = 15)
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4.3.4 Comparacao entre Receptores BST-SBCMACI e DST-
SBCMACI em Ambientes Macrocelulares

Nesta subsecao, é apresentada uma comparacao de desempenho
entre os receptores para formatacao de feixe BST-SBCMACI e os receptores
para diversidade DST-SBCMACI em ambientes macrocelulares constituidos por
4 componentes de multipercurso. As simulages assumem que a célula analisada
é composta por 5 e 8 usudrios (M = 5,8), cada um empregando espalhamento
complexo com cddigos de Gold e Gold-like e ganhos de processamento iguais a
7e 15 (G = 7,15), respectivamente. Cada quadro é composto por 200 simbolos
(N5 = 200) e sao processados 1000 quadros por parametro avaliado. Para as
simulacoes apresentadas, =1, L =2, & = 0.01 e &, = 1075.

Na figura 28, sao apresentados os desempenhos dos receptores
BST-SBCMACI e DST-SBCMACI em funcao da SNR e do angle spread do
canal, considerando 8 usudrios (M = 8), um arranjo de antenas com 9 elemen-
tos (A, = 9), um ganho de processamento igual a 7 (G = 7) e 8 simbolos de
treinamento (N; = 8). Os resultados mostram que, & medida que a SNR di-
minui e/ou o angle spread aumenta, o desempenho do BST-SBCMACI supera
aquele obtido pelo DST-SBCMACI. Por exemplo, para uma BER = 1-1072
e um angle spread = 7 e 27/3, o BST-SBCMACI oferece um ganho de de-
sempenho, em relacao ao DST-SBCMACI, de aproximadamente 1 dB e 0.5 dB,
respectivamente. Enquanto que para um angle spread = /3, hd uma redugao
de desempenho de aproximadamente 0.5 dB em relagao ao DST-SBCMACI.

Na figura 29, sao apresentados os desempenhos dos receptores
BST-SBCMACI e DST-SBCMACI em funcao da SNR e do angle spread do
canal, considerando 8 usudrios (M = 8), um arranjo de antenas com 9 elemen-
tos (A, = 9), 8 simbolos de treinamento (N; = 8), porém para um ganho de
processamento igual a 15 (G = 15). As conclusdes obtidas s@o as mesmas apre-
sentadas anteriormente para um ganho de processamento igual a 7 (G = 7), ou
seja, a medida que a SN R diminui ou o angle spread aumenta, o desempenho

do BST-SBCMACT supera aquele obtido pelo DST-SBCMACI.
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Na figura 30, sao apresentados os desempenhos dos receptores
BST-SBCMACI e DST-SBCMACI em fungao da SNR e do angle spread do
canal, considerando um arranjo de antenas com 9 elementos (A, = 9), um ga-
nho de processamento igual a 15 (G = 15), 8 simbolos de treinamento (N; = 8),
porém com apenas 5 usudrios (M = 5). Analisando os resultados apresenta-
dos, pode-se concluir que, embora ainda seja valido afirmar que o desempenho
do receptor BST-SBCMACI aumenta a medida que a SN R diminui ou o angle
spread aumenta, devido a reducao da interferéncia (diminuigdo do nimero de
usudrios), é necessario um angle spread maior para obter os mesmos ganho de
desempenho apresentados para o caso de 8 usuarios. Por exemplo, para um
angle spread = 27/3, os receptores BST-SBCMACI e DST-SBCMACI apre-
sentam aproximadamente o mesmo desempenho para uma SNR = 4.5 dB, o
que representa uma redugao do ganho de desempenho do BST-SBCMACI de
aproximadamente 3.5 dB.

Na figura 31, sao apresentados os desempenhos dos receptores
BST-SBCMACI e DST-SBCMACI em fun¢ao da SNR e do angle spread do
canal, considerando 8 usudrios (M = 8), um ganho de processamento igual a
15 (G = 15), 8 simbolos de treinamento (NV; = 8), porém empregando agora
um arranjo de antenas com 6 elementos (A, = 6). Analisando os resultados
apresentados, pode-se concluir que, embora ainda seja valido afirmar que o de-
sempenho do receptor BST-SBCMACI aumenta a medida que a SN R diminui,
devido ao ntimero de usudrios ser maior que o numero de elementos do arranjo
de antenas, torna-se complexo explorar o aumento do angle spread do canal para
obter ganhos de desempenho. Assim, para o caso analisado, o desempenho dos
receptores BST-SBCMACI e DST-SBCMACI é bastante similar mesmo para
canais com um angle spread elevado. Pode-se estender as conclusoes obtidas,
considerando que a medida que o nimero de elementos do arranjo de antenas
diminui, para um dado nimero de usuarios maior que o nimero de elementos
do arranjo, o receptor DST-SBCMACI ira apresentar um desempenho superior

ao obtido pelo receptor BST-SBCMACI.
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Figura 28: BER dos receptores BST-SBCMACI e do DST-SBCMACI em funcao da SNR
(M=8,4,=9G=7, N=8¢ L, =4)
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BST x DST — Comparacao de Desempenho
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Figura 30: BER dos receptores BST-SBCMACI e do DST-SBCMACI em funcao da SNR
(M=5,4,=9,G=15 N, =8¢ L,, =4)

BST x DST — Comparacao de Desempenho

43 BST-SBCMACI - Angle Spread= 173
BST-SBCMACI - Angle Spread= 2173

BST-SBCMACI - Angle Spread= 1t
DST-SBCMACI

N"=1000
NSZZOO
N =8
-4
107t
=8
[A=6
lep=15
rAmbiente Macrocelular
Espalhamento:Complexo.— Cédigos de Gold

10~ I I
2 3

SNR(dB)

Figura 31: BER dos receptores BST-SBCMACI e do DST-SBCMACI em funcdo da SNR
(M=8,A4,=6,G=15, N, =8¢ L,, =4)
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4.4 Resumo do Capitulo e Principais Comentarios

Neste capitulo, as técnicas espago-temporais empregadas na re-
cepcao para formatacao de feixe e para diversidade, discutidas no capitulo ante-
rior, foram estendidas para aplicagoes em sistemas W-CDMA utilizando codigos
curtos. A estrutura temporal dos cddigos de espalhamento empregados nos sis-
temas W-CDMA, bem como suas propriedades de autocorrelagao e de correlagao
cruzada, podem ser utilizadas na identificacao e separacao dos componentes de
multipercurso dos sinais provenientes de diferentes usudrios, possibilitando uma
supressao eficiente da MAI e da ISI, mesmo nas situacoes onde ocorrem sobre-
posicao espacial dos usudarios ou de seus componentes de multipercurso.

Assim, como no capitulo anterior, foram desenvolvidos dois mode-
los de sistema para analisar o desempenho das estruturas espaco-temporais de
recepcao baseadas nas técnicas de formatacgao de feixe e de diversidade. Com o
objetivo de reduzir a quantidade de simbolos de treinamento (necessérios na de-
terminacao dos filtros espaco-temporais que integram as estruturas de recepcao
analisadas), foram apresentadas as estruturas hierdrquicas BST-HRLS e DST-
HRLS e as estruturas semicegas BST-SBCMACI e DST-SBCMACI.

Os resultados de simulagao mostraram que a estrutura hierarquica
de recepcao BST-HRLS, destinada a formatacao de feixe, apresenta uma con-
vergéncia rapida quando comparada aquela obtida pela estrutura convencional
BST-RLS. Entretanto, para as situacoes onde os sinais de entrada dos subfiltros
que compoem a estrutura BST-HRLS sao correlacionados e ha uma quantidade
suficiente de simbolos de treinamento para a convergéncia da estrutura BST-
RLS, o desempenho da estrutura hierdrquica se torna inferior ao obtido pela
estrutura convencional.

Por outro lado, as estruturas semicegas de recepcao BST-
SBCMACI e DST-SBCMACI, destinadas a formatacao de feixe e a diversidade,
respectivamente, se mostraram bastante eficientes na reducao da quantidade de
simbolos de treinamento, além de proporcionarem um excelente desempenho em

diferentes ambientes de propagacao com diferentes condicoes de Near Far.
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As técnicas de formatagao de feixe propostas para sistemas W-

CDMA, ao contrario do que ocorreu para os sistemas convencionais apresentados
no capitulo 3, ofereceram bom desempenho (devido fundamentalmente as carac-
teristicas dos cdédigos de espalhamento). As comparagdes entre as estruturas
BST-SBCMACI e DST-SBCMACI, mostraram que é possivel obter um ganho
de desempenho utilizando as técnicas de formatacao de feixe, face as técnicas
de diversidade, & medida que ocorre um aumento do angle spread do canal e/ou

uma diminuicao da SNR.



5 ESTRUTURAS ESPACO-TEMPORAIS
APLICADAS NA TRANSMISSAO E
RECEPCAO

Os futuros sistemas de comunicagao sem fio prometem oferecer
uma grande variedade de servicos multimidia que necessitam de transmissoes
confidveis de alta taxa. Para atingir este requisito, torna-se indispensavel a
utilizagao de canais de MIMO, ja que a capacidade destes canais mostra-se muito
superior as obtidas por canais de SISO em ambientes com desvanecimento.

A teoria da informacao mostra que usando A; antenas de trans-
missao e A, antenas de recepcao é possivel obter um ganho de capacidade
em canais dispersivos de A, vezes [FG98], [TT01], [MH99] e [GBGP00], onde
A, = min(A;, A,) é também denominado ganho de multiplexagao.

Recentemente, varias técnicas diferentes foram propostas para ex-
plorar as vantagens oferecidas pelos canais de MIMO. Uma destas técnicas é
a multiplexacao espacial (SM), também conhecida como BLAST [Fos96], que
utiliza os canais de MIMO para aumentar a eficiéncia espectral. Outra aborda-
gem possivel é a STC [TSCI8| e [TJC99al, que usa os canais de MIMO para
aumentar o ganho de diversidade.

Ambas as técnicas BLAST e STC nao requerem nenhuma in-
formagdo do estado do canal (CSI) no transmissor. A BLAST aumenta a
eficiéncia espectral do sistema através da transmissao de streams de dados inde-
pendentes a partir de antenas diferentes, mas requer que o nimero de antenas de
recepgao seja pelo menos igual ao nimero de antenas de transmissao (A, > A;),

o que impacta diretamente na relacao custo-beneficio do receptor. Por outro

104
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lado, a STC aumenta a QoS do sistema através dos ganhos de diversidade e
de codificacao, introduzidos pela correlagao temporal e espacial entre os sinais
transmitidos pelas diferentes antenas de transmissao. Ao contrario da BLAST, a
STC possibilita implementacoes mais simples no receptor, ja que é possivel uti-
lizar um numero arbitrario de antenas de recepcao independente do nimero de
antenas de transmissao empregado no transmissor. Nesta perspectiva, a técnica
de STBC introduzida em [Ala98] para duas antenas de transmissao é particu-
larmente interessante por possibilitar o emprego da deteccao de ML através de

simples processamento linear.

5.1 Arquitetura Espaco-Temporal em Camadas

Em [FG98], Foshini e Gans investigaram a capacidade dos canais
de MIMO e a compararam com a capacidade dos canais de SISO formulada por
Shannon [Sha48]. Foi mostrado nesse trabalho, que a capacidade de um sistema
de MIMO aumenta linearmente com o niimero de antenas transmissoras desde
que o numero de antenas receptoras seja maior ou igual ao nimero de antenas
transmissoras. Este estudo levou a implementacao de um teste pratico com 8
antenas no transmissor e no receptor que comprovou o grande aumento de capa-
cidade possivel. Particularmente, foi constatado que, em ambientes indoor com
alta dispersao, um sistema BLAST pode atingir taxas da ordem de 1 Mbps em
um canal de 30 kHz. Atingindo, portanto, valores de eficiéncia espectral nunca
antes obtidos. Entretanto, as caracteristicas de dispersao do canal assumem um
papel importante no desempenho dos sistemas BLAST. Considerando que haja
um nuimero significativo de multipercursos, o proprio ambiente de propagacao
pode ser empregado para separar os sinais no receptor. Assim, quanto mais mul-
tipercursos, melhor serd o desempenho dos sistemas BLAST. Uma idéia similar
foi usada nos receptores Rake, que combinam coerentemente os componentes
defasados (e atenuados) dos sinais transmitidos (distinct multipath finger). Nos
sistemas BLAST, o receptor aplica técnicas de detecgao multi-usuério precedidas

por um algoritmo de classificacao para desacoplar sucessivamente os subcanais
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que chegam das diferentes antenas transmissoras. E importante notar que nao
hé a necessidade explicita de ortogonalidade entre os sinais transmitidos pelas

multiplas antenas do transmissor.

5.1.1 Capacidade do Canal de MIMO do Ponto de Vista da Teoria

da Informacao

Seja um sistema de comunicacao sem fio empregando um arranjo
de antenas no transmissor e no receptor com A; e A, elementos, respectiva-
mente, e submetido a um ambiente de propagacao com desvanecimento plano

em freqiiéncia, como apresentado na figura 32.

TX RX

Figura 32: Modelo para um sistema empregando multiplas antenas de transmissao e de re-

cepcao - MIMO (A, A, )

Pode-se representar o sinal recebido em tempo-discreto por:

r=B:-s+n (116)
Onde,
T
r = [ rtor2 oo pAr } é o vetor do sinal recebido
T
s = [ sl g2 ... gt } é o vetor do sinal transmitido

n é o vetor de AWGN
B é a matriz de canal (A, x A;), dada por:
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/61,1 ﬁl,At
B=| @ .. (117)

ﬁAr,l e BAT,At

Em [FG98|, foi apresentada uma expressao para a capacidade de
um canal de MIMO sujeito a um desvanecimento plano em freqiiéncia com dis-
tribuicao de Rayleigh, considerando que a matriz B nao é conhecida a prior:

pelo transmissor. A expressao obtida é dada por:

SNR,

t

C = log, det (IAT + B. BH> . (bits/s/Mz) (118)

Onde,
I4, é a matriz identidade (A, x A,)

SNR, é a relagao sinal-ruido em cada antena de recepcao

Capacidade - Sistemas MIMO
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Figura 33: Capacidade em b/s/Hz em fungao do ntimero de antenas transmissoras (A; = A;.)

eda SNR,

Na figura 33 é apresentada a capacidade de um canal de MIMO,
obtida por (118), em funcdo de A; e da SNR,. Pela figura, pode-se constatar o

grande aumento da eficiéncia espectral oferecido pelos canais de MIMO.
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A equagao (118) assume que o receptor emprega a técnica de MRC.

Para a i-ésima antena receptora e j-ésima antena transmissora, o ganho de canal
Bi; ¢ modelado como uma variavel aleatéria Gaussiana complexa de média zero
e variancia um (cada componente, em fase e em quadratura, apresenta média
zero e variancia 0.5). Note que a capacidade de canal C é também uma variavel
aleatdria para um dado canal estatistico. Considerando que (3;; sao varidveis
aleatorias independentes e identicamente distribuidas (i.i.d) e que A; = A,,

pode-se obter uma nova expressao para (118), dada por:

Ar SNR,
c=3 log, (1 - yﬁk,kﬁ) , (bits/s/Hz) (119)
k=1 t

Onde, |Bkx|* é 0 ganho de poténcia do canal para o k-ésimo componente

diagonal de B - B¥

Quando a SN R, é muito maior que um, (119) se reduz a:

C ~ A, logy(SNR,), (bits/s/Hz) (120)

Deste modo, a capacidade do canal de MIMO aumenta linearmente
com o numero de antenas, dado que A; = A,. A expressao anterior assume que
todos os percursos entre os elementos das antenas transmissoras e receptoras sao
estatisticamente independentes. Em [SFGKO00], foi mostrado que a correlagao
espacial entre os elementos das antenas pode degradar significativamente o de-
sempenho dos sistemas de MIMO. Nesse trabalho também foi desenvolvida uma
nova expressao para a capacidade sistémica. Considerando que a matriz B é
conhecida pelo transmissor e que um sistema de MIMO com A; elementos na
antena transmissora e A, elementos na antena receptora pode ser transformado
em um sistema equivalente com A, = min(A4;, A,) subcanais de SISO com
SNR, associada aos autovalores \; da matriz B - B, pode-se representar a
capacidade de um sistema de MIMO pela capacidade de um sistema composto
por A, subcanais de SISO com ganhos de poténcia iguais a \g. Assim, tem-se

que:
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An
C=> log, (1+SNR,-\), (bits/s/Hz) (121)
k=1

O limite da poténcia total transmitida estabelece que:

An
> % < Yeotal (122)
k=1

Onde,
v € a poténcia transmitida pelo k-ésimo subcanal

Yiotal € & poténcia total transmitida

Considerando um esquema de alocacao de poténcia onde a
poténcia total (Vie1a) € dividida igualmente entre as antenas transmissoras, ou
seja, Yk = Viotar/An (assumindo que A, = A; = A,), pode-se representar a

capacidade de canal por:

SNR,
A

n

C = ff log, (1 + - Az)  (bits/s/Hz) (123)
k=1

Utilizando um receptor com MRC, a SNR, deve ser igual a
poténcia -y, transmitida pelo k-ésimo subcanal, para a normalizacao correta

da poténcia de ruido.

5.1.2 Introdugao a Arquitetura BLAST

Apés derivarem a capacidade tedrica dos canais de MIMO,
Foschini e Gans propuseram uma arquitetura espaco-temporal em camadas
(BLAST) [Fos96]. A arquitetura BLAST é uma técnica de comunicagdo sem
fio que emprega arranjos de antenas com muiltiplos elementos no transmissor e
no receptor para proporcionar taxas de transmissao muito maiores que as obti-

das pelas técnicas convencionais. Enquanto nos sistemas convencionais sem fio,
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a propagacao por multipercursos resulta na deterioracao da transmissao, o em-
prego da técnica BLAST permite explorar os componentes dos multipercursos,
ou seja, usar as caracteristicas de dispersao do ambiente de propagacao, para
melhorar a qualidade da transmissao tratando a multiplicidade dos percursos de
dispersao como subcanais distintos em paralelo.

Na arquitetura BLAST, o stream de informacao de um dado
usuario é dividido em multiplos substreams que sao transmitidos simultanea-
mente em subcanais em paralelo através de um arranjo de antenas. Todos os
substreams sao transmitidos na mesma faixa de freqiiéncia. Desta forma, o es-
pectro ¢ usado de maneira bastante eficiente. Como a informagao transmitida é
enviada em paralelo através de multiplas antenas, a taxa de transmissao efetiva
aumenta proporcionalmente ao niimero de antenas usadas na transmissao.

No receptor, também é empregado um arranjo de antenas para
receber os multiplos substreams transmitidos e seus componentes de multiper-
curso. Devido as caracteristicas da propagagao por multipercurso, cada antena
receptora recebe todos os substreams transmitidos sobrepostos. Entretanto, se
a dispersao por multipercurso for suficiente, os multiplos substreams sofrem dis-
persoes diferentes, ja que sao transmitidos por antenas separadas espacialmente.
Usando técnicas de processamento de sinal sofisticadas, a diferenca na dispersao
sofrida em cada substream transmitido permite identifica-lo e recupera-lo. As-
sim, a propagacao por multipercursos oferece um paralelismo espacial que pode
ser usado para aumentar consideravelmente a taxa de transmissao. Para a ar-
quitetura BLAST, quanto mais multipercursos, melhor o desempenho (oposto
dos sistemas convencionais).

Utilizando processadores de sinais de alta velocidade para receber
os sinais de todas as antenas receptoras simultaneamente, pode-se primeiramente
extrair os substreams mais fortes seqiiencialmente e em seguida processar os
demais substreams mais fracos, ja que a remocao dos substreams mais fortes
facilita o processamento. Novamente, a habilidade de separar os substreams

depende de como os substreams diferentes se propagam pelo ambiente.
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5.1.3 Tipos de Arquiteturas BLAST

A primeira estrutura BLAST proposta foi denominada D-BLAST
[Fos96], devido & implementagao de um esquema de codificagao espago-temporal

em camadas diagonais como mostrado na figura 34.

Figura 34: Estrutura de Codificacdo Espaco-Temporal para D-BLAST

Para reduzir a complexidade da arquitetura D-BLAST, Foschini
et al apresentaram em [FGVW99| uma arquitetura simplificada denominada V-
BLAST. A diferenga essencial entre as arquiteturas D-BLAST e V-BLAST recai
no processamento da codificacao vetorial. Em contraste a codificagao inter-
substream introduzida na arquitetura D-BLAST, o processo de codificagao usado
na arquitetura V-BLAST é simplesmente uma operacao de demultiplexagao se-
guida por um mapeamento de simbolo independente para cada substream, como

apresentado na figura 35.

Figura 35: Estrutura de Codificacao Espago-Temporal para V-BLAST

Como cada substream é fixo a um dado elemento de antena, a
arquitetura V-BLAST nao faz uso da diversidade de transmissao como feito na
arquitetura D-BLAST. Assim, alguns streams podem ser alocados a um canal

com elevado desvanecimento.
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O processo de decodificacao na arquitetura BLAST é essencial-

mente baseado na detec¢ao multi-usuario de decisao realimentada, considerando
cada substream como um usudrio diferente. Na arquitetura V-BLAST o primeiro
substream detectado define o desempenho total do sistema, ja que ele tem o me-
nor grau de diversidade de recepcao devido ao cancelamento de interferéncia. Os
erros criados na deteccao desse substream irao influenciar no desempenho dos

demais substreams, resultando na propagacao de erros.

5.1.4 Estruturas BLAST Iterativas

Nos 1ltimos anos, as técnicas de processamento iterativo com com-
ponentes de soft-in/soft-out vém recebendo grande atengao. A idéia principal
consiste em dividir o complexo processamento conjunto de sinais empregado,
por exemplo, na decodificagao concatenada, na equalizacao e decodificagao con-
junta e na deteccao multi-usudrio, em componentes distintos, onde a interacao
entre eles é feita através da troca de probabilidades ou informagoes suaves. Esta
abordagem iterativa, denominada principio turbo, sera discutida em detalhes no
capitulo 9 e possibilita obter um desempenho similar ao obtido usando a abor-
dagem conjunta 6tima de ML ou de MAP (mazimum a posteriori probability).

O principio turbo pode ser implementado de varias formas di-
ferentes, como por exemplo na decodificagao turbo [HOP96], na equalizacao
turbo [DJB95] ou na detecgao multi-usudrio turbo [ARAS99], [WP99]. Quando
aplicado aos sistemas BLAST, resulta nas arquiteturas V-BLAST codificada
[LHEV00], [LCAV02] e [Ari00] e Turbo-BLAST [SH99], [SHO00], [DMP02] e
[Ari00].

Na arquitetura V-BLAST codificada, apresentada na figura 36,
os bits de informacao sao demultiplexados em A; substreams e cada substream
é codificado, entrelacado e mapeado em simbolos, de forma independente, an-
tes de ser transmitido por uma das A; antenas transmissoras. No receptor, os
substreams sao desacoplados usando o critério MMSE. Para cada substream, é

calculada uma métrica suave que alimenta um decodificador de MAP de soft-
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in/soft-out. O decodificador produz estimativas suaves da informagao e dos bits
codificados, que podem ser usados na proxima iteracao. Apods algumas iteragoes
dentro de uma camada, os bits estimados sao confiaveis o suficiente para serem
enviados para a proxima camada (auxiliar o processo de detecgdo), bem como

para a saida do decodificador.
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.
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> MusE > Soft
Calc.

Figura 36: Arquitetura V-BLAST Codificada

Na arquitetura Turbo-BLAST, apresentada na figura 37, os bits
de informagao sao codificados (ndo necessariamente com cédigos turbo) e en-
trelagados como um todo. O stream resultante é entao demultiplexado em Ay
substreams que sao mapeados individualmente. No receptor, todo o stream de
dados recebido é processado iterativamente entre o estagio de calculo da métrica
suave e o estagio de deteccao. No estagio de calculo da métrica suave, podem
ser empregados tanto a deteccao conjunta de ML como um esquema de cance-

lamento de interferéncia paralelo de multi-estagio baseado no critério MMSE.

BLAST

<—| Entrelaco |4—€
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—
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Figura 37: Arquitetura Turbo-BLAST
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5.2 Codificacao Espaco-Temporal

A codificagdo espago-temporal (STC) é uma técnica aplicada a
sistemas de comunicacao sem fio que emprega miltiplas antenas de transmissao
e uma ou multiplas antenas de recepcao para oferecer ganho de diversidade e
possivelmente ganho de codificagao, através da correlagao espacial e temporal
dos sinais transmitidos pelas diferentes antenas de transmissao, como mostrado
em [TSC98]. Deste modo, é possivel combinar o desenvolvimento conjunto da
codificacao de canal e da modulagdo com uma estrutura de multiplas antenas
de transmissao para criar uma técnica de transmissao eficaz.

Na STC, os dados codificados sao divididos em A; streams que sao
simultaneamente transmitidos pelas A; antenas de transmissao. O sinal recebido
é, entao, uma sobreposicao linear dos simbolos transmitidos simultaneamente,
corrompidos por ruido e interferéncia intersimbdlica. Os algoritmos de deco-
dificacao espago-temporais, bem como as técnicas de estimativa do canal, sao
incorporados no receptor para obter as vantagens da diversidade e do ganho da
codificacao.

Uma das principais vantagens do uso da STC é possibilitar a
transferéncia para o transmissor da complexidade (devido ao emprego de an-
tenas multiplas) do sistema, permitindo que o receptor seja razoavelmente sim-
ples. Essa caracteristica é bastante conveniente para os sistemas de comunicagao
moével. Empregando a STC no downlink dos sistemas moéveis, que é a conexao
critica para aplicagoes assimétricas como a navegacgao pela Internet e a operagao
de downloading, pode-se evitar a necessidade de empregar multiplas antenas de
recepcao nas EM. Além disto, a STC nao requer nenhuma CSI na ERB, ou seja,
ela opera em malha aberta, eliminando a necessidade de um complexo e, no
caso de canais com desvanecimento rapido, ineficiente esquema de transmissao

da CSI através do uplink [TSC9S].
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5.2.1 Introdugao a Diversidade de Transmissao

Tradicionalmente, uma das técnicas mais efetivas para combater
o desvanecimento presente nos canais de propagacao sem fio é a diversidade.
A técnica de diversidade pode ser classificada de acordo com o dominio onde
¢ explorada. Deste modo, destacam-se trés categorias principais: diversidade
temporal, diversidade em freqiiéncia e diversidade espacial.

As técnicas de diversidade temporal e de freqiiéncia normalmente
introduzem redundéancia nos dominios temporal e de freqiiéncia, ocasionando
uma reducao da eficiéncia espectral. Ja a diversidade espacial, tipicamente re-
presentada pelo emprego de miltiplas antenas de transmissao e/ou de recepcao,
possibilita reduzir os efeitos do desvanecimento sem necessariamente sacrificar
os preciosos recursos de banda. Além disto, como apresentado no inicio deste
capitulo, o emprego de multiplas antenas de transmissao e de recepcao permite
um aumento significativo da capacidade do sistema [FG98]. Assim, a diversi-
dade espacial é considerada uma solucao bastante atraente para aplicagoes sem
fio de alta taxa.

Dependendo onde as multiplas antenas sao empregadas, pode-se
obter dois tipos distintos de diversidade espacial: a diversidade de transmissao e
a diversidade de recep¢ao. Como visto no capitulo 3, na diversidade de recepcao,
as multiplas antenas sao empregadas no receptor para obter cépias distintas do
sinal desejado (cada uma sujeita a um desvanecimento independente), que sao
posteriormente combinadas adequadamente para eliminar o efeito de desvaneci-
mento. Entretanto, devido as limitacoes de tamanho e de poténcia das EM, a
diversidade de recepcao mostra-se na pratica adequada apenas para aplicagoes
no uplink. Como resultado, o downlink passa a ser a conexao critica dos siste-
mas de comunicacao sem fio de alta taxa, motivando recentemente um grande
aumento das atividades de pesquisa na area da diversidade de transmissao. Na
diversidade de transmissao, as multiplas antenas sao colocadas no transmissor,
possibilitando seu emprego no downlink, ja que o uso de multiplas antenas na

ERB ¢é certamente possivel. Para oferecer ganho de diversidade, as antenas de
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transmissao sao suficientemente afastadas para garantir que os multiplos canais
de propagacao entre as diferentes antenas de transmissao e de recepgao sofram
desvanecimentos independentes.

Existem dois grandes obstaculos na implementagao de sistemas
de diversidade de transmissao. Primeiro, os sinais enviados pelas multiplas an-
tenas de transmissdo sdo misturados espacialmente (e temporalmente, no caso
de canais de propagagao com desvanecimento seletivo em freqiiéncia) antes de
chegarem ao receptor e segundo, o transmissor nao possui nenhuma informacao
a priori do canal de propagagao que chega ao receptor (a menos que seja em-
pregada a mesma freqiiéncia de operacao tanto no uplink como no downlink,
como ¢ feito por exemplo nos sistemas IMT-TC - International Mobile Tele-
communications - Time Code [Jes04]). Deste modo, para explorar a diversidade
embutida nas multiplas transmissoes, os esquemas de diversidade de transmissao
necessitam utilizar um processamento adicional.

Nos tltimos anos, foram apresentados varios esquemas de diver-
sidade de transmissao para superar estes obstdculos. Estes métodos podem
ser classificados fundamentalmente como métodos de malha fechada [Win83] e
[RC96], onde a informagao do canal de propagagao que chega ao receptor é ne-
cessaria no transmissor e pode ser obtida por meio de realimentagao; e métodos
de malha aberta [Wit91], [Wit93], [SW93], [Win98], [TSC98] e [Ala98] que nao
requerem nenhuma informacao do canal no transmissor.

Embora os canais de realimentagao estejam presentes na maioria
dos sistemas de comunicagao sem fio (por exemplo, com a finalidade de controle
de poténcia), a mobilidade dos usudrios pode causar variagoes réapidas do canal.
Como resultado, o transmissor pode ser incapaz de obter uma estimativa precisa
do canal de propagacao que chega ao receptor. Além disto, os métodos de malha
fechada normalmente agregam maior complexidade computacional e requerem
uma troca de sinalizacao adicional que pode resultar na reducao da taxa efetiva
transmitida ou no aumento da poténcia transmitida [Ala98]. Assim, o emprego

de técnicas de diversidade de transmissao de malha aberta mostra-se mais ade-
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quado para as aplicagoes de alta taxa dos futuros sistemas de comunicagao sem
fio.

Dentre os esquemas de diversidade de transmissao de malha
aberta, a STC surge como um método bastante promissor e eficiente para ofere-
cer ganhos de diversidade e possivelmente de codificacao através da distribuicao
da informacao nos dominios espacial e temporal, apesar do sinal recebido ser uma
combinacao linear dos sinais enviados pelas miltiplas antenas de transmissao,
ao invés de réplicas nao-correlacionadas do sinal desejado.

A STC pode apresentar diferentes implementacoes possiveis. Em
[Wit91] e [Wit93], foi apresentada uma estrutura simples de codifica¢ao espago-
temporal, denominada diversidade de atraso (delay diversity), que distribui a
sequiéncia de simbolos de informacao de forma que cada simbolo seja transmitido
pelas diferentes antenas de transmissao em intervalos distintos no tempo. Deste
modo, é criado artificialmente um efeito de propagacao seletivo em freqiiéncia
(delay spread) que pode ser explorado no receptor para obter ganho de diversi-
dade através, por exemplo, do método de MLSE.

Embora a diversidade de atraso seja de fato étima no sentido de
oferecer um ganho de diversidade igual ao nimero de antenas de transmissao
[Win98|, é possivel obter resultados de desempenho mais expressivos através do
desenvolvimento conjunto das técnicas de codificagao, modulacao e diversidade
sob o ponto de vista da teoria da informacao. Neste contexto, foi apresentado em
[TSCI8] o método de STTC, que oferece além do ganho de diversidade, um ganho
de codificacao. Na busca por um método de diversidade de transmissao eficiente
e com baixa complexidade no receptor, foi apresentado em [Ala98] e [TJC99a]
um novo método de diversidade de transmissao baseado na STC, denominado
STBC, que requer simples processamento linear para a decodificacao espago-

temporal dos simbolos.
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5.2.2 Codificacao Espaco-Temporal em Trelica

Em [TSC98], Tarokh et al apresentaram um método de STC ba-
seado na modulagao codificada em treliga (TCM). Esta codificacdo, denomi-
nada codificagao espago-temporal em trelica (STTC), combina a codificagao de
canal e o mapeamento dos simbolos com uma estrutura de antenas multiplas
de transmissao e apresenta um desempenho bastante satisfatério em ambien-
tes com desvanecimento Rayleigh. O codificador é composto por A; polinomios
geradores diferentes que determinam os simbolos a serem transmitidos simulta-
neamente. O receptor é baseado na estimativa do canal e na decodificagao pela
estimativa de seqiiéncia de maxima verossimilhan¢a (MLSE) multidimensional,
que calcula a menor métrica acumulada da distancia euclidiana para extrair
as sequiéncias transmitidas mais provaveis. Assim, a complexidade do processo
de decodificagao (medida em func¢do do numero de estados de trelica) aumenta
exponencialmente com a taxa de transmissao para um numero fixo de antenas.

A STTC atinge a mesma ordem de diversidade da técnica de com-
binagdo de maxima razao de recepcao (MRRC). Adicionalmente, pode ofere-
cer um ganho significativo de codificacao pela escolha adequada da sua estru-
tura espaco-temporal, sem causar nenhuma perda de eficiéncia espectral. Desse
modo, a STTC pode ser interpretada como um projeto conjunto de codificagao,
modulagao e diversidade.

E interessante citar algumas similaridades e diferencas entre a
STTC e a modulagao codificada em treliga multidimensional (MTCM). Na
STTC, os simbolos em multiplicidade (M simbolos associados a um tnico cami-
nho da treliga) s@o transmitidos no dominio espacial ao invés no dominio tem-
poral (MTCM). Portanto, a eficiéncia espectral da STTC é A; vezes maior que
a correspondente eficiéncia espectral da MTCM (assumindo o mesmo alfabeto).
Também, os simbolos em multiplicidade na STTC sao nao-correlacionados (ou
ligeiramente correlacionados) devido a separagao fisica entre os elementos das
antenas, onde na MTCM torna-se necessario o emprego de entrelagadores para

criar um canal sem memoria, gerando atraso.
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5.2.3 Codificacao Espaco-Temporal em Bloco

Na busca para reduzir a complexidade exponencial do decodifica-
dor da STTC, Alamouti introduziu em [Ala98] um método simples de malha
aberta usando duas antenas transmissoras que oferece um ganho de diversidade
de transmissao da ordem daquele obtido pelo emprego da MRRC. Em [TJC99a],
Tarok et al. generalizaram o método proposto por Alamouti para um numero
arbitrario de antenas transmissoras, dando origem a chamada codificagao espago-
temporal em bloco (STBC).

Na STBC, os simbolos de informacao sao codificados nos dominios
espacial e temporal, criando blocos de simbolos ortogonais entre si que sao trans-
mitidos por antenas de transmissao diferentes. No receptor, a decodificacao dos
simbolos transmitidos é obtida pela combinagao dos blocos recebidos pelas di-
ferentes antenas de recepgao (nos dominios espacial e temporal) e pela detecgao
(simbolo a simbolo) de ML usando apenas um processamento linear. Como as
transmissoes a partir das varias antenas de transmissao sao ortogonais, a STBC
oferece um ganho significativo de diversidade sem prover, entretanto, nenhum

ganho de codificagao.

5.3 Resumo do Capitulo e Principais Comentarios

Neste capitulo, foram discutidos alguns dos conceitos fundamen-
tais das estruturas de MIMO relacionados a seu expressivo aumento de ca-
pacidade e foram apresentadas algumas estruturas de processamento espago-
temporal aplicadas a transmissao (abordagens de MISO e MIMO).

As técnicas de processamento espaco-temporal aplicadas a re-
cepgao, apresentadas nos capitulos anteriores, sao normalmente destinadas ao
uplink dos sistemas de comunicacao sem fio, ja que apenas a ERB tem capaci-
dade para promover a alta complexidade de processamento envolvida pelo uso
de multiplas antenas de recepcao. Como discutido anteriormente, os futuros

sistemas de comunicagao sem fio irao apresentar uma alta demanda no down-
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link. Deste modo, a utilizagao das técnicas de processamento espago-temporal
aplicadas a transmissao permitem atender este novo cenario sem, entretanto,
comprometer a complexidade das EM.

Dentre as técnicas de processamento espaco-temporal aplicadas a
transmissao, a STBC se projeta como uma técnica bastante promissora devido,
entre outros fatores, a baixa complexidade de decodificacao, que é essencial
para o sucesso dos futuros sistemas de comunicacao sem fio. Em funcao disto,
os proximos capitulos deste trabalho se concentrarao na busca por técnicas efi-

cientes de STBC para diferentes cenarios de comunicacao.



6 ESTRUTURAS DE  CODIFICACAO
ESPACO-TEMPORAL EM BLOCO PARA
CANAIS COM DESVANECIMENTO
PLANO EM FREQUENCIA

A STBC tem se mostrado um método de diversidade de trans-
missao bastante promissor devido fundamentalmente sua baixa complexidade
de decodificagao no receptor e por nao necessitar da CSI no transmissor. Ao
contrario da STTC, introduzida em [TSC98| e que apresenta complexidade ex-
ponencial de decodificagdo (medida pelo niimero de estados da trelica no deco-
dificador), a estrutura ortogonal da STBC prové o desacoplamento dos sinais
provenientes das diferentes antenas de transmissao através da deteccao de ML
baseada somente num processamento linear.

Inicialmente, Alamouti propos em [Alad98] um método de diversi-
dade de transmissao empregando duas antenas transmissoras para canais com
desvanecimento plano em freqiiéncia que estabeleceu a base da STBC. Em se-
guida, Tarokh et al. generalizaram em [TJC99a] e [TJC99b] o método proposto
por Alamouti para um numero arbitrario de antenas transmissoras, notando
que o método proposto por Alamouti é um caso especial de projeto ortogonal
complexo (COD). Tarokh provou que o método de Alamouti proposto para 2
antenas transmissoras ¢ o Unico caso 6timo de maxima diversidade e maxima
taxa de transmissao, ou seja, aumentando o nimero de antenas de transmissao
nao é possivel obter grau de diversidade maximo e taxa de transmissao plena

(full rate) simultaneamente.

121
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Apesar da STBC apresentar originalmente um desempenho infe-

rior ao obtido pela STTC, pode-se melhorar seu desempenho aumentando o
ganho de codificacao. Isto é possivel através da concatenacao da STBC com um
codigo corretor de erro externo [Bau99], que é vidvel devido a baixa complexi-
dade do decodificador de ML, empregado na STBC. Entretanto tal concatenagao
pode gerar uma reducgao da taxa de transmissao efetiva. Neste contexto, foi apre-
sentado em [SF02a] e [SF02b], um método bastante eficiente de concatenagao da
STBC com codigos convolucionais ou de trelica externos que oferece taxa plena
através da utilizacao de uma regra simples de restri¢ao as transicoes de chegada
e partida dos estados possiveis (similar a proposta em [TSC98] para a STTC)
em fungao das palavras de cédigo de um mesmo subconjunto do cédigo de bloco.
Em [SP01], foi mostrado que a concatenagao da STBC com um cédigo de treliga
externo, permite combinar o ganho de codificacao do cédigo de trelica com o
ganho de diversidade da STBC, resultando num desempenho igual ou mesmo

superior ao obtido pela STTC.

6.1 Modelo para a Codificagcao Espacgo-Temporal em
Bloco em Canais com Desvanecimento Plano em
Freqiiéncia

A estrutura de um sistema empregando a STBC para canais com
desvanecimento plano em freqiiéncia é mostrada na figura 38. A um dado ins-
tante de tempo k, o transmissor mapeia um stream de Ny - log,(Ng) bits em
um stream de N}, simbolos de informacao {bi(k),bs(k),...,bn, (k)}, onde cada
simbolo pertence a um dos Ng elementos da constelacao de sinais usada na
transmissao. Os simbolos s@o entao codificados no espago (usando antenas de
transmissao diferentes) e no tempo (usando vérios periodos de simbolo). O
método de codificacao dos simbolos é determinado por uma matriz de codi-
ficagao especifica, denominada G 4,, composta por N; linhas e 4; colunas. Cada

stream de N}, simbolos de informagcao é codificado usando esta matriz N; X A;.
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Apoés a codificagao, os simbolos correspondentes a uma dada linha da matriz de
codificacao sao transmitidos em um periodo de simbolo. Desde que N; periodos
de simbolos sao usados para transmitir [V, simbolos de informacao, a taxa de co-
dificagao r. é dada por r. = Ni/N;. E interessante notar que para qualquer dado
instante de tempo k, sdo transmitidos simultaneamente A; simbolos codificados

{s1(k), s2(k), ..., s4,(k)}, através de A, antenas de transmissao.

Estimativado
Candl,
Combinaga® Dados
Linea, i»
Detecc® ML
&
Demoduacé

Dados ~
T Moduac®

= &
STBC

Figura 38: Sistema empregado o método de STBC

Seja um canal de propagacao com desvanecimento plano em
freqiiéncia entre a i-ésima antena de transmissao e a j-ésima antena de recepcao,

dado por:

pij(k) = Bij -k —7i5) (124)

Onde,

Bi; ¢ o ganho complexo do canal de propagacao entre a i-ésima antena de
transmissao e a j-ésima antena de recepgao, cuja envoltoria apresenta uma
distribuicao de Rayleigh. Assume-se que os ganhos de percurso se mantém
constantes durante 2 periodos de simbolo consecutivos e variam
independentemente a cada intervalo de tempo (composto por 2 periodos de
simbolo)

7;; € 0 atraso de propagacao causado pelo canal de propagacao entre a i-ésima

antena de transmissao e a j-ésima antena de recepcao
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(k) é a forma de onda do sinal filtrado, que inclui os efeitos dos filtros de

transmissao e recepcao

Pode-se obter uma representacao em tempo-discreto do sinal em
banda-base recebido pela j-ésima antena de recepcao, para um receptor em

perfeito sincronismo com o sinal recebido (7;; = 0), por:

(k) = Zﬁ - si(k) + v (k) (125)

Onde,
si(k) é o k-ésimo simbolo codificado transmitido pela i-ésima antena de
transmissao

vj(k) ¢ o AWGN na j-ésima antena de recepcao

Devido as caracteristicas da estrutura da STBC para aplicagoes
em canais com desvanecimento plano em freqiiéncia torna-se possivel, sem perda
de generalidade, suprimir momentaneamente os indices temporais dos simbolos
transmitidos nas andalises a seguir. Deste modo, um dado simbolo qualquer,
transmitido pela i-ésima antena de transmissao do m-ésimo usudrio é represen-
tado apenas por b;.

Para o cenario de duas antenas de transmissao, a matriz de codi-

ficagao espago-temporal Gy é dada, entao, por [Ala98]:

by b
Go=| = ° (126)
—by 0

Representando uma taxa de codificacao plena (full rate, r. = 1), ja
que dois simbolos de informagao sao transmitidos em dois periodos de simbolo.
Assim, no método de STBC para duas duas antenas de trans-

missao é necessario processar simultaneamente dois simbolos de informacao, by
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e by. De acordo com a matriz de codificacao espago-temporal Go, no primeiro

periodo de simbolo, sao transmitidos simultaneamente b; pela antena 1 e by pela

antena 2. Enquanto que no segundo periodo de simbolo, —b} e b sao transmi-
tidos simultaneamente pelas antenas 1 e 2, respectivamente.

No processo de decodificacao espacgo-temporal, o receptor pode

empregar a deteccao de ML através de simples processamento linear. Assim,

para a STBC empregando a matriz G,, o processo de decodificagao consiste na

minimizagao da seguinte métrica:

2

Ar
' (127)

>

Jj=1

. 2 .
1 — By br— Py 52‘ + |T% + b1 b5 — Py bl

Os valores de by e by que minimizam a métrica de decisao corres-
pondem as estimativas dos simbolos transmitidos no receptor. A equagao (127)
pode ser dividida em duas expressoes de minimizacao, para detectar b; e bo,

respectivamente. Assim, a métrica de decisao para detectar b; é dada por:

2 A 2
+ <_1 +>. > |5i,j|2> by (128)

j=11i=1

A
<Z T‘{ . 6?]’ + T’Z’j . 52,]‘) — b
j=1

E a métrica de decisao para detectar by é dada por [TJCI9b]:

2 A 2
+ <_1 +>.> |ﬁz‘,j|2> - [bef? (129)

j=1i=1

A
‘ <Z rBay =Ty ﬁl,j> — b
j=1

Em [TJC99a], foram apresentadas as matrizes de codificacao
espago-temporal para os casos de trés (A; = 3) e quatro antenas de transmissao
(A; = 4). A matriz de codificagdo espago-temporal Gs, para o caso de trés

antenas, é dada por:
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b b by

—by by —by

—bs by by

Gy— | P T D (130)

by b5 0y

—b; by =0}

—by by by
|0 by by |

E a matriz de codificagao espago-temporal Gy, para o caso de

quatro antenas de transmissao, é dada por:

G, = (131)

Ambas apresentam taxa de codificacao r. = 0.5, j4 que quatro
simbolos de informacao sao transmitidos em oito periodos de simbolo. Em
[TJC99al, foi apresentado também um método de STBC alternativo para trés e
quatro antenas de transmissao que oferece taxa de codificagao r. = 0.75.

Para a decodificacao dos métodos de STBC empregando as matri-
zes de codificacao Gz e Gy, é necessario calcular métricas de decisao similares

as apresentadas em (127) [CDO1].
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6.2 Resultados de Simulacao

Nesta secao, é investigado o desempenho de um sistema de co-
municacao sem fio empregando a técnica de STBC-G,. Assume-se que a ERB
emprega duas antenas de transmissao e que as EM usam uma ou duas antenas
de recepgao, ambas suficientemente espacadas para garantir a nao-correlagao dos
sinais recebidos [Lee98] e [YKT91].

Os sinais de informagao sao modulados em QPSK (STBC-G,-
QPSK) e agrupados em quadros de 2000 simbolos (N, = 2000). Cada quadro é
dividido em dois substreams de 1000 simbolos (N, = 1000), transmitidos pelas
duas antenas de transmissao, como descrito na secao anterior. Os resultados
apresentados sao obtidos avaliando 10000 quadros por simulacao (N = 10000).
Nesta analise, é considerado que o tempo de coeréncia do canal é maior que a
duragao de dois intervalos de simbolo (coeficientes do canal constantes durante
os dois intervalos) e que sua banda de coeréncia é maior que a banda do sinal
transmitido. Assume-se ainda que a envoltéria dos sinais recebidos apresenta
uma distribuicao de Rayleigh.

Na figura 39, é apresentada uma comparacao entre o resultado
analitico obtido pela expressao (262), desenvolvida no anexo 2, e o resultado ob-
tido por simulagao, para sistemas de comunicagao STBC-Go-QPSK empregando
duas antenas de transmissao e uma antena de recepcao em funcao da SNR. Os
resultados apresentados validam o ambiente de simulacgao.

Na figura 40, é apresentada uma comparacao entre sistemas
STBC-G.-QPSK empregando uma e duas antenas de recepgao em funcao da
SN R. Um sistema sem diversidade é usado como referéncia de desempenho. Os
resultados obtidos mostram que a técnica STBC oferece ganhos significativos
de diversidade, que refletem diretamente no desempenho do sistema, quando
comparados aos obtidos por sistemas que nao empregam nenhuma técnica de
diversidade. Pode-se ainda concluir que o aumento do nimero de antenas re-
ceptoras, de uma para duas antenas, oferece um ganho adicional de desempenho

(=~ 7dB- BER =1073).
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STBC-G2-QPSK

10 T T

- - STBC-G2-QPSK Analit. (A=1)
.e. STBC-G2-QPSK Simul. (A=1)

107 L L L L L L L L L
6

14 16 18 20

8 10 12
SNR (dB)

Figura 39: Comparagao entre os resultados analiticos e de simulagdo para um sistema QPSK

empregando a STBC com 2 antenas de transmisséo e 1 antena de recepgio (4; =2, A, = 1)

STBC-G2-QPSK

! ! Sem Diversidade
STBC-G2-QPSK (A=1)

{)- STBC-G2-QPSK (A=2)

10

10°

8 1‘0 1.
SNR (dB)

1 1 1
2 14 16 18 20

Figura 40: BER para um sistema QPSK empregando a STBC com 2 antenas de transmissao

e 1 e 2 antenas de recepcéo (A; =2, A, =1¢e 2)
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6.3 Resumo do Capitulo e Principais Comentarios

Dentre as diversas estruturas espago-temporais de transmissao
destinadas a diversidade, a STBC apresenta uma posicao de destaque funda-
mentalmente por sua baixa complexidade de decodificacao e por nao necessitar
da informacao do canal de propagacao que chega ao receptor no processo de
transmissao. Em funcao de suas caracteristicas bastante promissoras, a STBC
foi integrada aos futuros sistemas celulares de comunicacao moveis de terceira
geracao.

Assim, devido sua importancia, este capitulo se concentrou na
apresentacao dos conceitos basicos da STBC, bem como na descricao dos mo-
delos originalmente propostos em [Ala98] e em [TJC99b] para canais sujeitos a
desvanecimento plano em freqiiéncia.

Com o intuito de validar o ambiente de simulacao, os resultados
obtidos por meio de simula¢do para sistemas STBC-G,-QPSK (empregando
STBC baseada na matriz de codificacado G5 e modulagao QPSK), sujeitos a
canais com desvanecimento plano em freqiiéncia, foram comparados aos obtidos

pela expressao analitica desenvolvida no anexo 2.



7 ESTRUTURAS DE  CODIFICACAO
ESPACO-TEMPORAL EM BLOCO PARA
CANAIS COM DESVANECIMENTO SE-
LETIVO EM FREQUENCIA

Os trabalhos iniciais na édrea da STBC [Ala98], [TJC99a] e
[TJCI9b| foram desenvolvidos considerando que o canal de propagagao é perfei-
tamente conhecido no receptor e sofre um desvanecimento plano em freqiiéncia.
Entretanto, como mencionado no capitulo 1, os sistemas de comunicacao sem
fio de alta taxa podem apresentar um delay spread maior que a duracao de
simbolo, causando efeitos de propagacao seletivos em freqiiéncia. Além disto,
o canal de propagacao nao é conhecido a priori no receptor, sendo necessario
utilizar técnicas de estimativa para determina-lo. Deste modo, na busca pela
comunicacao sem fio de alta taxa, torna-se indispensavel investigar e apresentar
novas propostas de sistemas de STBC para canais de propagacao com desvane-
cimento seletivo em freqiiéncia.

A andlise apresentada em [TNSC99], mostra que o critério de pro-
jeto de cédigos para a STC em canais com desvanecimento plano em freqiiéncia
¢ ainda 6timo para canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia, assu-
mindo que o receptor realiza uma filtragem casada com o canal. Entretanto,
como mostrado em [GL00], & medida que o delay spread aumenta h& uma severa
degradagao de desempenho. Devido a presenca da interferéncia inter-antena,
além da ISI, a interferéncia total presente nos sistemas de MIMO em canais com

desvanecimento seletivo em freqiiéncia é maior que aquela presente nos sistemas
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de SISO, dificultando os processos de estimativa do canal, que ja apresenta uma
maior complexidade devido ao maior nimero de coeficientes a serem estimados
(aumento proporcional ao nimero de antenas), e de equaliza¢do. Deste modo,
a supressao efetiva da interferéncia, a equalizacao e a estimativa do canal de
propagacao tornam-se bastante criticas para sistemas que empregam a STC.

Nos sistemas de comunicacao movel, é comum a disponibilidade
de informagao a priori nos receptores. Em tais sistemas, um preambulo co-
nhecido é adicionado a mensagem transmitida com a finalidade de treinamento.
Esta informacao extra pode entao ser explorada para melhorar os processos de
supressao de interferéncia, de estimativa do canal e de equalizagao, bem como
para reduzir a complexidade computacional do receptor.

Especificamente para a STBC, o projeto 6timo de codigos espaco-
temporais para canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia é bastante
complexo, visto que os sinais provenientes das diferentes antenas transmissoras
sao misturados no dominio temporal e espacial, ocasionando na perda da orto-
gonalidade dos sinais que chegam ao receptor (para canais com desvanecimento
plano em freqiiéncia, a mistura é apenas espacial). Em funcao disto, o desen-
volvimento de técnicas de decodificagao simples para canais de propagagao com
desvanecimento seletivo em freqiiéncia torna-se bastante desafiador. Por exem-
plo, a simples decodificacao linear de ML proposta por Alamouti [Ala98] nao
pode ser empregada diretamente.

A adaptagao eficiente dos métodos de STBC desenvolvidos para
canais com desvanecimento plano em freqiiéncia, para aplicagoes em canais com
desvanecimento seletivo em freqiiéncia, é uma area de grande interesse, pois
permite manter a complexidade de decodificagao baixa e aproveitar as vantagens
das técnicas ja existentes de desenvolvimento de codigos espago-temporais para
canais com desvanecimento plano em freqiiéncia. Neste contexto, um método
possivel consiste em primeiramente eliminar a ISI, convertendo um canal com
desvanecimento seletivo em freqiiéncia em plano, e em seguida aplicar as técnicas

de STBC desenvolvidas para canais com desvanecimento plano.
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Uma abordagem classica para eliminar a ISI é através do emprego
da equalizacao no receptor. A principal dificuldade deste método, como ja men-
cionado, reside no fato dos sinais recebidos serem a sobreposicao espacial e tem-
poral dos sinais transmitidos pelas multiplas antenas de transmissao, sofrendo
a acao do canal de propagacao e do ruido. Assim, o processo de equalizagao
necessita, neste caso, tratar todos os canais a partir de cada uma das A; ante-
nas transmissoras antes de iniciar o processo de decodificagao da STBC [CC99],
[ANCO01], [Al-02], [AFST02], [NMCO02] e [LYLO03]. Em [CC99], foi apresentada
uma proposta combinando a STBC com a equalizacao de MIMO. O equaliza-
dor de MIMO processa os canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia,
tornando-os livres de ISI temporal, onde os métodos de STBC apresentados
em [Ala98] e [TJC99a] para canais com desvanecimento plano em freqiiéncia po-
dem ser aplicados diretamente. Entretanto, este método apresenta uma razodavel
complexidade computacional e requer que o niimero de antenas de recepgao seja
maior ou igual ao nimero de antenas de transmissao, A, > A, [MHC99).
Uma outra abordagem possivel, com o intuito de manter a com-
plexidade do processo de recepcao baixa, consiste em combinar a STBC com a
multiplexagao por divisao de freqiiéncia ortogonal (OFDM) e é comumente de-
nominada OFDM-STBC [LGSB99a], [LGSB99b|, [MP00], [LGSBO1] e [Al-02].
A técnica de OFDM [WET1] permite converter canais seletivos em freqiiéncia
num conjunto de subcanais independentes planos em freqiiéncia através do em-
prego da transformada répida de Fourier inversa (IFFT) no processo de trans-
missao e da transformada rapida de Fourier (FFT) no processo de recepgao. Em
[LGSB99a], foi apresentada uma implementacao do método de OFDM-STBC
onde o esquema de Alamouti [Ala98] é aplicado a cada dois blocos consecutivos
de OFDM (duas subportadoras consecutivas), assumindo que eles estao sujeitos
a um mesmo canal de propagacao que é conhecido no receptor. Assim, a estru-
tura ortogonal da STBC é aplicada a nivel de bloco e nao a nivel de simbolo,
como originalmente proposto. Para reduzir a interferéncia entre blocos (IBI),

sao adicionados simbolos de prefixo ciclicos (CP) a cada bloco.
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Entretanto, como mostrado em [BP00], [ZG0la] e [LGSBO01], o
método de OFDM-STBC nao consegue explorar completamente o ganho de di-
versidade de multipercurso disponivel nos canais com desvanecimento seletivo
em freqiiéncia, oferecendo apenas um ganho méximo de diversidade de ordem
A, - Ay, ja que a STBC nao oferece nenhum ganho de codificacao e a ocorréncia
de nulos espectrais pode reduzir drasticamente o desempenho. Esta limitagao
de desempenho pode ser relaxada pelo emprego de cédigos corretores de erro e
entrelacadores no dominio da freqiiéncia, como apresentado genericamente para
a OFDM em [SKJ94] e [SKJ95], e particularmente para a OFDM-STBC em
[LCHO1] e [LWL02]. Além do problema de nulos espectrais, o emprego da OFDM
apresenta duas desvantagens adicionais. Como suas multiplas transmissoes nao
apresentam modulo constante, um dado sinal de OFDM transmitido pode sofrer
grandes variagoes entre os valores de poténcia de pico e média [YJP03] e [SKJ94],
sendo necessario o emprego de amplificadores de poténcia de alta linearidade.
Devido sua alta sensibilidade a desvios de freqiiéncia e de fase, sao necessarios
circuitos de rastreamento de freqiiéncia e de fase bastante precisos [SKJ94]. Por-
tanto, embora a combinagao da STBC com a OFDM seja robusta no combate
ao desvanecimento seletivo em freqiiéncia, ela apresenta alguns inconvenientes
que devem ser levados em consideragao.
Uma abordagem que nao apresenta os problemas da OFDM-
STBC e mantém a complexidade do receptor baixa é a SC-FDE-STBC. A SC-
FDE-STBC combina a STBC com um processo de equalizacao no dominio da
freqiiéncia de portadora tnica (SC-FDE) [Al-01], [ZGO01a], [ZG01Db], [AFST02],
[Al-02], [ZGO03]. Por ser um método aplicado no dominio da freqiiéncia, apre-
senta complexidade similar ao método de OFDM-STBC e por usar apenas uma
unica portadora, evita os problemas decorrentes da implementacao da OFDM.
O método apresentado em [Al-01] é bastante parecido com o método de OFDM-
STBC, diferindo essencialmente por utilizar uma unica portadora e pelas de-
cisoes de simbolo serem feitas no dominio temporal. No processo de transmissao,

o esquema de Alamouti é aplicado a nivel de simbolo e sao adicionados prefixos
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ciclicos a cada bloco como no método de OFDM-STBC, porém, diferente do
método de OFDM-STBC, a operacao de IFFT ¢é transferida para o receptor.
No processo de recepcao, apos a combinacgao linear e a equalizacao do canal no
dominio da freqiiéncia (através da operagao de FFT), as decisoes de simbolo sao
feitas no dominio temporal (através da operacao de IFFT), reduzindo os efeitos
dos nulos espectrais e melhorando o desempenho. Em [ZGO03], foi demonstrado
que o método proposto em [Al-01] também nao explora completamente a diver-
sidade de multipercurso e foram propostos novos métodos, combinando a STBC
com a SC-FDE, para explorar eficientemente a diversidade de multipercurso e
obter um ganho maximo de diversidade de ordem A, - A; - L, onde L é a quan-
tidade maxima de componentes de multipercurso resolviveis do canal.

Recentemente, foi introduzido em [LP00], um novo paradigma
para a STBC em canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia. Esse
método, denominado codificacao espaco-temporal em bloco por inversao tem-
poral (TR-STBC) [LSLL02] e [SL02], é composto por uma versao modificada
do método de Alamouti, implementada a nivel de bloco no dominio temporal,
e por bandas de guarda para evitar a IBI. A aplicacao da TR-STBC permite,
através da combinagcao da filtragem casada no dominio temporal e da conjugagao
e inversao temporal, o desacoplamento de um canal de MIMO com desvaneci-
mento seletivo em freqiiéncia em multiplos canais de SISO independentes com
desvanecimento seletivo em freqiiéncia, oferecendo também um ganho maximo
de diversidade de ordem A, - A;- L. Deste modo, é possivel substituir o equaliza-
dor de MIMO por equalizadores convencionais de SISO e simplificar o processo
de equalizacao.

Em [AUGO1], foi apresentada uma comparagao de desempenho
entre os métodos de OFDM-STBC, de SC-DFE-STBC e de TR-STBC para um
sistema celular empregando o padrao EDGE (Enhanced Data Rate for GSM
FEvolution). Os resultados obtidos mostram que o método de TR-STBC apre-
senta um bom compromisso entre desempenho e complexidade, além de superar

os demais métodos nas condicoes analisadas.
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Os beneficios oferecidos pelo método de TR-STBC motivaram uma

investigagao mais profunda de suas propriedades e limitagoes. Como resultado,
sao apresentadas neste capitulo, trés novas propostas de receptores para a STBC
em canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia baseadas no método de
TR-STBC: a equalizagao pés-combinagao com estimativa de canal [CSJ03d] e
[CSJ03a]; a equalizagdo pds-combinagao com estimativa adaptativa de canal

usando cancelamento de interferéncia entre antenas; e a equalizacao e com-

binagao conjunta de MIMO [CSJ03d] e [CSJ03a].

7.1 Modelo para a Codificacao Espaco-Temporal em
Bloco em Canais com Desvanecimento Seletivo em
Freqiiéncia

Considera-se o downlink de um sistema de comunicagao sem fio de
multiplas antenas empregando o método de TR-STBC, como apresentado em
[LP00]. A ERB ¢ dotada de duas antenas de transmissao (A; = 2) e cada EM
emprega uma ou duas antenas de recepgao (A, = 1 ou 2), ambas utilizando an-
tenas suficientemente afastadas para assumir que os sinais transmitidos sofrem
desvanecimentos independentes, [Lee98] e [YKT91| (Embora o modelo apresen-
tado se restrinja ao caso de duas antenas de transmissao e no maximo duas
antenas de recepcao, os métodos propostos podem ser facilmente generalizados
para um numero maior de antenas).

De acordo com o método de TR-STBC, um dado stream de
simbolos de informagao é primeiramente convertido de série para paralelo resul-
tando, para o caso de duas antenas de transmissao, nos substreams de simbolos
by e by. Devido a estrutura imposta pelo método de TR-STBC, os substreams
de simbolos by e by devem conter um mesmo nimero de simbolos, o que implica
que o stream de simbolos de dados original deve, neste caso, ser composto por
um numero par de simbolos. Os quadros a serem transmitidos pelas duas an-

tenas sao divididos em dois intervalos de bloco. Durante o primeiro bloco, by é
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transmitido pela antena 1 e by é transmitido pela antena 2. No segundo bloco,
b, sofre uma inversao temporal, uma inversao de sinal e uma conjugagao com-
plexa antes de ser transmitido pela antena 1 e by sofre uma inversao temporal
e uma conjugacao complexa antes de ser transmitido pela antena 2.

Considerando a hipdtese quase estatica, onde os coeficientes dos
canais de propagacao a partir das antenas 1 e 2 sao constantes durante um
quadro, pode-se obter a seguinte representacao para o canal de propagacao com

desvanecimento seletivo em freqiiéncia:

Lij—1
pii(k) = Y B vk —1)) (132)
1=0

Onde,
L;; ¢ o nimero de componentes de multipercurso do canal de propagacao entre

a 1-ésima antena de transmissao e a j-ésima antena de recepgao

l

i ; ¢ 0 ganho complexo do [-ésimo multipercurso proveniente da i-ésima

antena transmissora para a j-ésima antena receptora

7! ; € 0 atraso de propagacao causado pelo canal de propagacao entre a i-ésima

17
antena de transmissao e a j-ésima antena de recepgao
(k) é a forma de onda do sinal filtrado, que inclui os efeitos dos filtros de

transmissao e recepcao

Assumindo que o receptor estd em perfeito sincronismo com o
primeiro componente de multipercurso lg ; do sinal recebido (T;%J =0) e que os
canais de propagacao p; (k) podem ser modelados como filtros com respostas
impulsivas finitas (FIR) de ordem p; ; tal que p; ; < (L —1), pode-se representar
o vetor de canal correspondente a i-ésima antena de transmissao e a j-ésima

antena de recepgao por:

Pij = [pij(0), - ,pig(L—1)" (133)
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Onde,
L é a dimensao do vetor de canal de propagacao por multipercurso apés o

processo de vetorizagao

Deste modo, o sinal recebido no intervalo de bloco block na j-ésima

antena de recepcao pode ser representado por:

Ay

block __ block block

riioh = > pij xS+ V; (134)
=1

Onde,
r?lock — [T‘?lOCk(l), . ’,r.?lock(NSb +I— 1)]T
Ny, é o numero de simbolos em cada bloco

sblock & o substream codificado transmitido pela i-ésima antena de transmissao

vgl“k é o vetor de ruido

* representa a operacao de convolucao

7.2 Equalizacao Pé6s-Combinacao com Estimativa de Ca-

nal

O método de TR-STBC, apresentado em [LP00], [SLO2] e
[LSLL02], considera que o canal de propagacao é perfeitamente conhecido no
receptor, para tornar possivel a implementacao da filtragem casada com o ca-
nal, e utiliza A; equalizadores de MLSE apds o processo de combinacao linear e
decodificacao da STBC, para eliminar a ISI e recuperar corretamente os simbolos
transmitidos. Entretanto, como mencionado no inicio deste capitulo, o receptor
nao dispoe normalmente da informacao do canal de propagacao a priori, sendo
necessario usar técnicas de estimativa para obté-la. Além disto, a utilizacao
de A; equalizadores de MLSE no receptor apresenta uma alta complexidade

computacional.
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Neste contexto, é apresentada nesta secao, uma nova proposta

de STBC para canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia, denominada

equalizagao pds-combinagao com estimativa de canal (STBC-EPCCE), baseada

numa versao LS do método de TR-STBC que leva em consideracao o processo

de estimativa do canal. O método proposto oferece uma razodavel reducao da

complexidade computacional quando comparada ao método de TR-STBC con-
vencional.

Considerando primeiramente o caso de um sistema empregando

duas antenas de transmissao (A; = 2) e uma antena de recepgao (A, = 1),

e assumindo que a matriz de codificacao do método de STBC seja dada por

[LPO0O]:

lsts] [ ow by | 35)
[ st sj J [ —Ing,-by Ty, - bi J
Onde,
b; é o substream de simbolos, composto por N, simbolos, proveniente da
i-ésima antena de transmissao dado por: b; = [b;(1), -+, b;(Ng)]"
()" representa a operagao de conjugagao complexa
I'y,, é a matriz de permutagao (Ng, X Ng) dada por:
0 1
I'y, = (136)
1 0

Pode-se representar o sinal recebido pela antena de recepgao du-

rante os blocos 1 e 2 usando a seguinte notagao vetorial:

= * + (137)
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Os simbolos transmitidos podem ser recuperados, extraindo by e
b, a partir dos sinais recebidos durante os blocos 1 e 2, de acordo com o esquema
apresentado em [LP00]. Sejam ¥+ = rl e 72 £ T'y,.; 1 - r? . Combinando ¥}
e T2 através da estimativa perfeita (ou baseada em treinamento) dos canais de
desvanecimento, pode-se extrair as versoes desacopladas y; e yo dos substre-
ams transmitidos através de simples processamento de sinais. Especificamente,

para obter o substream yi, pode-se combinar os substreams modificados T1 e 3

recebidos nos blocos 1 e 2, respectivamente, como apresentado a seguir:

y1="Tp Pl T+ Pos* (138)

De maneira similar, pode-se obter o substream ys por:

ya=Tr Py * T — P11 * I (139)

Onde,
pi; ¢ a estimativa do canal a partir da ¢-ésima antena de transmissao para a

j-ésima antena de recepg¢ao

As estimativas dos canais de propagacao p;;, ¢ = 1,2 (j=1), po-
dem ser obtidas utilizando vdrias técnicas diferentes (como, por exemplo, os
métodos apresentados no capitulo 3). Por simplicidade, sdo apresentadas aqui
apenas duas versoes baseadas no critério LS (embora outros critérios e algorit-
mos tenham sido testados). De acordo [Hay96], é possivel obter as estimativas

dos canais P, ;, no sentido LS, através de:
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r]l(k) ¢ o0 k-ésimo simbolo recebido, do primeiro bloco, na j-ésima antena de
recepgao

bi(k) = [bi(k). - bi(k — L+ 1)]"

b;(k) é o k-ésimo simbolo de treinamento, transmitido pela i-ésima antena de
transmissao, que compoem b = [b;(1) ... b;(N;)]

N,; é o numero de simbolos de treinamento disponivel por antena transmissora

O método RLS [Hay96] também pode ser empregado para obter

Pij, 1 =1,2 (j=1). A seguir, o algoritmo é descrito usando notagao conveniente:

1. Inicializar

Pl =0 Rl =¢ I (141)
2. Calcular .
Ak Ry by(k)
iaj(k) = —1 l ’]T 5 -1 1 (142)
L+ Ays - bi(k)T - Ry - by(k)*
3. Determinar
eij(k) = (k) = by(k)" - pL " (143)
4. Calcular
D) = Bl + K (k) - i(k) (144)
5. Atualizar
R;) — A5h [Ri) — Kij(k) - by(k)" - R )] (145)

Onde,

f{i,j ¢ a matriz de correlacao referente ao canal da i-ésima antena de
transmissao para a j-ésima antena de recepgao

I, é a matriz identidade (L x L)

¢ é uma constante positiva pequena [Hay96]
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Os substreams y1 e ys, obtidos pelo processo de combinacao linear,

sao as versoes desacopladas de by e by. Entretanto, ainda é necesséario eliminar
a ISI para recuperar perfeitamente by e by. Utilizando um procedimento seme-
lhante ao empregado na obtencao das estimativas dos canais de propagacao p; ;,
é possivel obter o vetor 6timo w;, ¢ = 1,2, no sentido LS, para a equalizacao

apropriada do canal usando [Hay96]:

wi = (tgyz il T)_l-(%%wk)*-bxw) (146)

Onde,
Fi(k) = [yi(k),ys(k — 1), ,y;(k — Ne + 1)]"

N, é o numero de coeficientes dos subfiltros w; empregados na equalizacao

Deste modo, é possivel determinar as estimativas by e by dos subs-
treams enviados pelas antenas 1 e 2, respectivamente, e recuperar o stream de
dados transmitido. Como no processo de estimativa de canal, tanto o algo-
ritmo RLS como outros algoritmos adaptativos podem também ser empregados
para desempenhar o processo de equalizacao. O método de codificacao espago-
temporal em bloco empregando o algoritmo RLS, para determinar as estimativas
do canal e para realizar o processo de equalizacao, ¢ denominado ao longo deste
trabalho como método de STBC-RLS-EPCCE.

Para um receptor empregando duas antenas de recepgao (A4, = 2),
tem-se que o processo de codificacao espago-temporal e transmissao é o mesmo
empregado para o caso de uma antena de recepc¢ao (ja que ambos empregam
duas antenas de transmissao) e os sinais recebidos nos blocos 1 e 2 podem ser

representados por:



ri b, b, 0 P11 vi

ri | _ | T, -b3 T, -bj S P2 vi

ri b, b P12 \C
3| 0 Iy, b5 Ty, -bi | | pa2| | V3]
(147)

Quando o receptor emprega duas antenas de recepcao, pode-se

obter o substream y, por:

yi=Tp P}y #F|+Pog #T] + T - Piy #Fy+ Pog * T (148)

De maneira similar, pode-se obter o substream y por:

yo=Tp Py * I —Pryxi;+Tp- P55 * Ty — D1 * T (149)

Onde,
<14 1
I, =15

=2 A 2
r3 =Iny4p-1-13

Empregando os mesmos procedimentos de estimativa de canal e
equalizagao apresentados para o caso de uma tnica antena de recepcao, pode-se
igualmente obter as estimativas dos substreams de simbolos transmitidos, by e
b,. Como pode-se verificar, o método de STBC-EPCCE pode ser facilmente
estendido para um numero arbitrario de antenas de recepgao (utilizando pro-
cedimentos similares ao descrito para o caso de duas antenas de recepgao) e

também de transmissao [TJC99a].
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7.3 Equalizacao P6s-Combinacao com Estimativa de Ca-
nal Iterativa usando Cancelamento de Interferéncia

Inter- Antena

Como apresentado no inicio deste capitulo, uma das causas da
deterioragao de desempenho dos métodos de STBC em canais de propagacao
com desvanecimento seletivo em freqiiéncia é a interferéncia gerada pelos sinais
enviados simultaneamente pelas multiplas antenas de transmissao, denominada
aqui interferéncia inter-antena (IAI). A estrutura do método de STBC-EPCCE,
baseada no método de TR-STBC originalmente proposto em [LLP00], possibilita
transpor esta limitagao através da utilizacao de um filtro casado com o canal
de propagacao antes do processo de combinacao linear. Entretanto, como visto,
normalmente o canal de propagacao nao é conhecido a priori e o método de
STBC-EPCCE mantém sua funcionalidade através do acoplamento do processo
de estimativa de canal a sua estrutura. Como resultado, a TAI passa a ser um
fator de deterioracao de desempenho do método de STBC-EPCCE, atuando
diretamente no processo de estimativa do canal de propagacao.

Na tentativa de reduzir os efeitos da IAI no processo de estima-
tiva do canal e melhorar o desempenho do método de STBC-EPCCE, é proposto
nesta secao um novo método denominado equalizacao pds-combinacao com es-
timativa de canal iterativa usando cancelamento de interferéncia inter-antena
(STBC-EPCICE). O método de STBC-EPCICE utiliza um processo iterativo
de estimativa de canal (ICE) associado a um esquema de cancelamento da IAIL
A estrutura iterativa proposta realiza o cancelamento da IAl através do emprego
de técnicas adaptativas baseadas no critério de LS (embora outros critérios pos-
sam também ser usados), oferecendo uma estimativa do canal de propagagao
mais precisa a cada iteragao e melhorando o desempenho do receptor.

Na figura 41, é apresentado o método iterativo de estimativa de
canal com cancelamento de interferéncia inter-antena para o caso de duas antenas

de transmissao (A; = 2) e uma antena de recepgao (A, = 1). A cada iteragao,
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sao obtidas estimativas dos substreams de simbolos transmitidos pelas antenas
de transmissao 1 e 2. Em seguida, os substreams de simbolos reconstruidos sao
subtraidos do sinal recebido r}, permitindo obter novas estimativas de P11 e

D21, respectivamente, como mostra a figura.

Figura 41: Processo iterativo de estimativa de canal com cancelamento da interferéncia inter-

antena (A; =2e A, =1)

O algoritmo de estimativa de canal iterativo para o caso de duas

antenas de transmissao (A; = 2) e uma antena de recepgao (A, = 1) é dado por:

1. Inicializar

B0 =i, (N + L= 1)) (150)
2. Estimar
(k—1) 1 & - Tl (k=1)
Pij-1 = <ﬁ- bi(k)*-bi(k)T> -<F-Zbi(k)*-m (k)) (151)
t t

3. Determinar

gihTy) = plrain  phY (152)
4. Calcular
Ay
_(k (0 (k-1
rg,j):l =r§,} - > gi,j : (153)
z=1,2#1

5. Repetir 2 a 4 até k = Ny, + 1
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Onde,

i=1,2
#(8)

i.; €0 substream de simbolos recebido referente ao primeiro intervalo de
bloco, na j-ésima antena de recepcao e na k-ésima iteracao (considerando o
cancelamento da interferéncia inter-antena na k-ésima iteracao)

bi(k) = [bi(k), -+, bi(k — L+ 1)]"

b;(k) é o k-ésimo simbolo de treinamento, transmitido pela i-ésima antena de
transmissao, que compoem bir¥™ = [b;(1) ... b;(N;)]

f)z(? é a estimativa do canal a partir da i-ésima antena de transmissao para a
j-ésima antena de recepc¢ao na k-ésima iteracao

gEf“j) = [gi;(1) ... gi; (N, + L — 1)]" é o substream de stmbolos reconstruido,
transmitido pela i-ésima antena de transmissao e recebido pela j-ésima antena
de recepc¢ao na k-ésima iteracao

Niter € 0 nimero de iteragoes

Assim como apresentado na secao anterior, o processo de esti-
mativa de canal através do método de LS, utilizado no passo 2 do algoritmo
de estimativa de canal iterativa, pode ser substituido por diferentes algorit-
mos adaptativos, como por exemplo o algoritmo RLS, empregado no método de
STBC-RLS-EPCCE.

Uma vez obtidas estimativas mais precisas dos canais de pro-
pagacao, através do processo de estimativa iterativa, pode-se recuperar os subs-
treams by e by, transmitidos pelas diferentes antenas de transmissao, através da
aplicacao dos mesmos processos de combinacao linear e equalizacao utilizados
pelo método de STBC-EPCCE.

O método de STBC-EPCICE também pode ser facilmente esten-
dido para um numero arbitrario de antenas de transmissao e de recepgao utili-

zando procedimentos similares aos empregados no método de STBC-EPCCE.
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7.4 Equalizacao e Combinacao Conjunta de MIMO

Os métodos de STBC-EPCCE e de STBC-EPCICE, propostos nas
se¢oOes anteriores, executam separadamente os processos de estimativa do canal,
combinacao linear e equalizacao, oferecendo uma reducao da complexidade e um
ganho de diversidade espacial e de multipercurso devido a recuperagao da sua
estrutura ortogonal no receptor.

Nesta secao, é apresentada uma proposta de receptor, baseada no
método apresentado em [MS01b| para sistemas SSMA-TDM, que nao requer a
estimativa direta do canal de propagacao, realizando as operagoes de combinagao
linear e equalizagao conjuntamente. O método proposto em [MS01b] é adaptado
para sistemas de comunicacao sem fio convencionais e estendido para o caso de
duas antenas de transmissao e duas antenas de recepcao. O método modificado
serd denominado ao longo deste trabalho de equalizacao e combinagao conjunta
de MIMO para a STBC (STBC-MIMO-JEC).

Os substreams y; e yo obtidos em (138) e (139), e em (148) e (149),
para o caso de uma e duas antenas de recepc¢ao, respectivamente, podem também
ser analisados num framework de MIMO [MSO01b|. Considerando primeiramente
o caso de um receptor empregando uma antena de recepgao (4; =2 e A, = 1),
pode-se obter uma representacao no dominio da freqiiéncia para os sinais do

substream y, através de:
1 - -
(5) RiG) +Poi (o) RE(2) (154)

De maneira similar, pode-se obter uma representacao no dominio

da freqiiéncia para os sinais do substream yo por:

1 ~

Y, (z) = Py, ( ) ‘R!(2) + P1, (2) - R2(2) (155)

P

Onde,
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Y, (z) representa a transformada z do sinal y;

Combinando a transformada z de (137) com (154) e com (155),

pode-se obter, respectivamente:

Y1 (2) =P (2)-bi(2) + N (2) (156)

Y, (2) =P (2) by (2) + N2(2) (157)

Onde,

it (2) representa a transformada z de n3**, onde n3'* é uma combinagao

linear de v, obtida pelo processo decodificagio espaco-temporal

P(z) =P (2) P, (;) L Py ()P, ( L ) (158)

P

Assim, as expressoes (156) e (157) podem ser, de forma equiva-

lente, expressas por:

Y1 :ﬁ*bl—i—n% (159)

y2 =D * by +n} (160)

Onde,

P=pPi1*lr P, +P21*lL Py, (161)
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Aplicando y; e y», respectivamente, a dois equalizadores de

MMSE, pode-se obter as estimativas dos substreams by e by, transmitidos pelas

antenas de transmissao 1 e 2, respectivamente. Representando o processo de
equaliza¢ao no dominio da freqiiéncia, tem-se que [MS01b]:

U(z) = = P (::) (162)

Onde,
U (2) representa a funcao de transferéncia do processo de equalizagao

S, (z) é a densidade espectral de poténcia de n} e n?

Como P* (%) = P (z), tem-se que:

B (2)
U@y_ﬁn@+34@

(163)

De acordo com [MS01b], o processo de equalizagdo pode ser in-
cluido no framework de MIMO, através do uso dos quatro filtros descritos a

seguir:

Wii(2) = PT,1(
(

(164)

Wia() = Py (2) U
(

(165)
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Wii(2) = Pai(2)-Ul(z)

)

_ P2,1 <Z> ! 15 (z (166)
P2(z)+ S, (2)
Wio(z) = —Pii(2)- [{ (2)
_ Fl,l (Z) P (Z) (167)
P2(2) + S, (2)

Assim, considerando as manipulagoes matematicas apresentadas,
é possivel aplicar os processos de decodificacao espago-temporal e equalizacao
conjuntamente para recuperar os substreams de simbolos transmitidos. Desta
forma, para o caso de uma antena de recep¢ao (A, = 1), pode-se obter as
estimativas f)l e Bg dos substreams transmitidos pelas antenas de transmissao 1

e 2, respectivamente, através de:

o

1= W11 * f'% + W172 * f‘% (168)

62 = W * f'% + W 2 * f‘% (169)

Na figura 42, tem-se a representacao do método de STBC-MIMO-
JEC para o caso de uma antena de recepcao, onde T1 e 2 sao os vetores de

entrada e by e by sao os vetores de saida.

Para o caso de duas antenas de recepcao (A; =2 e A, = 2), pode-
se estender os resultados apresentados em [MS01b] para obter as estimativas b,

e by dos vetores transmitidos através das equagoes:
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Figura 42: Equalizacao e Combinacao Conjunta de MIMO para duas antenas de transmissao

e uma antena de recepgao (A; =2 e A, =1)

N =1 =2 =1 =2
by =Wy %] + Wyo*T] + Wy g Ty + Wy g *T5 (170)

N =1 =2 =1 =2
by = Woq %] + Woo *x T} + Wog ¥ Ty + Wo g * T (171)

Na figura 43, tem-se a representagao do método de STBC-MIMO-

JEC para o caso de duas antenas de recepgao, onde T1 e 2 sdo os vetores de

entrada correspondentes a antena de recepcao 1 e Ti e T2 sao os vetores de
G 2 2

entrada correspondentes a antena de recepcao 2.

Os coeficientes dos subfiltros w,,,, do receptor de STBC-MIMO-
JEC podem ser obtidos pelo método RLS de MIMO apresentado em [MHC99].
A partir das figuras 42 e 43, pode-se notar que os receptores usando o método
de STBC-MIMO-JEC, diferentemente daqueles usando o método de STBC-
EPCCE, podem apresentar um aumento significativo da complexidade a me-
dida que o nimero de antenas de recepcao (A,) aumenta (para um dado nimero
de antenas de transmissao A;), se nao for feita nenhuma normalizacao entre os

métodos.
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Figura 43: Equalizacao e Combinacao Conjunta de MIMO para duas antenas de transmissao

e duas antenas de recepgio (A; =2 e A, =2)

Para uma STBC empregando A, antenas de transmissao e block
intervalos de bloco, pode-se comparar o desempenho entre os métodos de STBC-
EPCCE e STBC-MIMO-JEC, normalizando a complexidade equivalente do pro-
cesso de equalizacao. Assim, enquanto o método de STBC-EPCCE utiliza 2
subfiltros de dimensao N,, para realizar o processo de equalizacao no receptor,
o método de STBC-MIMO-JEC precisa empregar block - A; - A, subfiltros de
dimensao N,/ (A; - A,). Como exemplo, seja A; = 2 e block = 2. Para A, =1,
o método de STBC-EPCCE deve empregar dois subfiltros de dimensao N, no
processo de equalizacao, enquanto o método de STBC-MIMO-JEC deve empre-
gar quatro subfiltros de dimensao N./2. Para A, = 2, o método de STBC-
EPCCE requer ainda dois subfiltros de dimensao N., enquanto o método de
STBC-MIMO-JEC requer agora oito subfiltros de dimensao N./4.

Entretanto, vale ressaltar que o método de STBC-EPCCE neces-
sita realizar ainda o processo de estimativa do canal, dificultando a obtencao de

uma comparacao justa entre os dois métodos.
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7.5 Resultados de Simulacgao

Nesta secao, sao apresentados alguns resultados de simulagao re-
ferentes aos métodos de STBC-EPCCE, STBC-EPCICE e STBC-MIMO-JEC,
propostos neste capitulo, considerando o downlink de um sistema de comu-
nicagao sem fio de multiplas antenas empregando modulagao QPSK e submetido
a um ambiente de propagacao com desvanecimento seletivo em freqiiéncia. A
ERB é dotada de duas antenas de transmissao (A; = 2) e sdo analisados os casos
em que cada EM emprega uma e duas antenas de recepgao (A, =1e A, = 2).

As simulagoes sao desenvolvidas variando o numero de simbolos
de treinamento por antena (1V;), a rela¢do sinal-ruido (SNR), a dimensao dos
subfiltros empregados no processo de equalizacao (N) e, no caso do método de
STBC-EPCICE, do ntimero de iteragoes (N.,) empregado no processo iterativo
de estimativa do canal. Como referéncia de desempenho, é utilizado uma vari-
ante do método de STBC-EPCCE, denominado aqui como STBC-EPC, onde o
processo de decodificacao espago-temporal assume uma perfeita estimativa do
canal de propagacao.

Os quadros transmitidos sao compostos por 500 simbolos (N, =
500), divididos em dois blocos de 250 simbolos (Ng = 250) e os resultados
apresentados sao obtidos avaliando 4000 quadros (Ny, = 4000). Os simbolos de
treinamento estao presentes nos dois blocos que compoem o quadro (devido a
estrutura da STBC) e s@o adicionados simbolos de guarda para evitar a IBI.

O modelo de canal adotado durante as simulagdes é baseado na
abordagem apresentada na secao 7.1 associada ao modelo de tapped delay line,
apresentado no capitulo 2. Assume-se durante as simulagoes, que o canal de
propagagao é fixo durante um quadro (abordagem quase estatica) e composto por
3 componentes de multipercurso independentes (L = 3), cujas envoltérias e fases
apresentam distribuicoes de Rayleigh e uniforme, respectivamente. Considera-
se ainda que a dimensao do filtro empregado na estimativa do canal é igual a
dimensao do canal (o método MDL [WZ89] pode ser empregado para estimar a

ordem do canal, como proposto no capitulo 4).



153
7.5.1 STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-

JEC para Canais com Desvanecimento Seletivo em Freqiiéncia

Nesta subsecao, sao apresentados os resultados de simulagao dos
métodos de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC,
assim denominados por utilizarem o algoritmo RLS para desempenhar os proces-
sos de estimativa de canal (realizado nos métodos de STBC-RLS-EPC e STBC-
RLS-EPCCE) e de equalizagao (realizado em todos os métodos). O fator de
esquecimento do algoritmo RLS é considerado igual a 1 (A = 1).

Nas figuras 44, 45, 46 e 47, sao apresentadas as BER dos métodos
de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC para o caso
de duas antenas de transmissao (A; = 2) e uma antena de recepcao (A, = 1)
variando a quantidade de simbolos de treinamento por antena de transmissao (li-
mitada a 50 simbolos, correspondendo a 20% do total de simbolos transmitidos)
e a dimensao dos subfiltros utilizados no processo de equalizagao (representada
por um fator multiplicativo de L acrescida de 1), para uma SN R de 10 dB.

Analisando os resultados, verifica-se que a medida que a quanti-
dade de simbolos de treinamento aumenta, o desempenho dos métodos apresen-
tados aumenta. Aumentando a dimensao dos subfiltros do processo de equa-
lizagao de uma vez (1X, representando 1 L 4 1) a dimensao do canal (L) para
duas vezes (2X, representando 2- L+ 1), hd uma melhora significativa de desem-
penho (a medida que o nimero de simbolos de treinamento aumenta) para todos
os métodos analisados. Entretanto, aumentando a dimensao dos subfiltros de
duas vezes (2X) para quatro vezes (4X ), hd uma reducao de desempenho (para
a quantidade de simbolos de treinamento analisadas), notada principalmente no
método de STBC-RLS-MIMO-JEC e amenizada através do aumento do niimero
de simbolos de treinamento. Este comportamento pode ser explicado pelo mal
condicionamento da matriz de correlagao (que é fungao de N,) quando o niimero
de simbolos de treinamento ¢ menor que sua dimensao. Sem mencionar o au-
mento da complexidade dos métodos analisados (principalmente o método de

STBC-RLS-MIMO-JEC), a medida que a dimensao do filtro aumenta.
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Figura 44: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao empre-
gando o método de STBC-RLS-EPC, em fungao do comprimento do filtro (N,) e do nimero

de simbolos de treinamento (N;) para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 1
SNR=10e L =3)

STBC-RLS-EPCCE (/1)

‘[0 STBC-RLS-EPCCE (1X)
4} STBC-RLS-EPCCE (2X)
4 STBC-RLS-EPCCE (4X)
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Componentes de Multipercurso=3
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Figura 45: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao em-
pregando o método de STBC-RLS-EPCCE, em fungdo do comprimento do filtro (N.) e do

numero de simbolos de treinamento (/Vy) para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 1,
SNR=10e L =3)
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Figura 46: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao em-

pregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, em funcdo do comprimento do filtro (N.) e

do nimero de simbolos de treinamento (N;) para um canal com 3 multipercursos (4; = 2,

A, =1, SNR=10e L =3)
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Figura 47: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepcao usando

os métodos STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC, em fungao do

comprimento do filtro (N.) e do niimero de simbolos de treinamento (N;) para um canal com

3 multipercursos (A; =2, A, =1, SNR=10e L = 3)
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Nas figuras 48, 49, 50 e 51, sao apresentadas as BER dos métodos
de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC para o caso
de duas antenas de transmissdo (A; = 2) e duas antenas de recepcao (A, = 2)
variando a quantidade de simbolos de treinamento por antena e a dimensao dos
subfiltros utilizados no processo de equalizacao, considerando uma SN R igual a
10 dB. Nestas simulagoes, também foi utilizado um limite maximo de 50 simbolos
de treinamento por antena de transmissao.

Para os métodos de STBC-RLS-EPC e STBC-RLS-EPCCE,
verifica-se que aumentando a dimensao dos subfiltros de uma vez (1X) para
duas vezes (2X), hd uma melhora significativa de desempenho (a medida que
o numero de simbolos de treinamento aumenta). Entretanto, aumentando a di-
mensao dos subfiltros de duas vezes (2X) para quatro vezes (4X), assim como
no caso de uma antena de recepcao (A, = 1), hd uma redugao de desempenho
(para a quantidade de simbolos de treinamento analisada).

Para o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, todos os aumentos dos
subfiltros analisados ocasionam um decréscimo de desempenho (para a quanti-
dade de simbolos de treinamento analisadas). Além disto, pode-se verificar parti-
cularmente para o caso de subfiltros com dimensao 4.X, que a partir de aproxima-
damente 40 simbolos de treinamento, hd uma reducao de desempenho a medida
que a quantidade de simbolos de treinamento aumenta (efeito também verifi-
cado nos demais casos, mas em menor intensidade). Como explicado na se¢ao
4.3, este efeito é decorrente do mal condicionamento da matriz de correlagao. A
utilizagao de subfiltros de dimensao 4.X, no método de STBC-RLS-MIMO-JEC,
corresponde a um filtro espago-temporal com 52 (4 - [4 - 3 + 1]) coeficientes para
cada substream transmitido. Isto implica que o nimero de simbolos de treina-
mento deve ser maior que 52 (de acordo com [Hay96], duas vezes a dimensao
da matriz de correla¢do). Assim, dependendo do nimero de antenas empregado
nos processos de transmissao e recepcao, o numero de simbolos de treinamento
necessario para obter os niveis de desempenho desejados pode ser maior que

aquele disponibilizado pelo sistema, ocasionando uma reducao de desempenho.
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Figura 48: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepgao
empregando o método de STBC-RLS-EPC, em funcdo do comprimento do filtro (N.) e do

nimero de simbolos de treinamento (N;) para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 2,

SNR=10e L =3)
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Figura 49: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepgao
empregando o método de STBC-RLS-EPCCE, em fungdo do comprimento do filtro (N.) e
do numero de simbolos de treinamento (V) para um canal com 3 multipercursos (4; = 2,

A, =2, SNR=10e L =3)
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Figura 50: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepgao

empregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, em funcao do comprimento do filtro (N.)

e do nimero de simbolos de treinamento (V) para um canal com 3 multipercursos (A; = 2,

A, =2 SNR=10e L =3)
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Figura 51: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepgao usando

os métodos STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC, em fungao do

comprimento do filtro (N.) e do ntimero de simbolos de treinamento (N;) para um canal com

3 multipercursos (A =2, A, =2, SNR=10e L = 3)
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Nas figuras 52, 53, 54 e 55, sao apresentadas as BER dos métodos
de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC para o caso
de duas antenas de transmissao (A; = 2) e uma antena de recepcao (A, = 1) va-
riando a SN R e a dimensao dos subfiltros utilizados no processo de equalizacao.
Com o intuito de obter figuras de desempenho que levem em consideracao o
compromisso entre throughput e treinamento, sao utilizados 25 simbolos de trei-
namento por antena (10% do total de simbolos transmitidos por quadro de
dados).
Verifica-se que os métodos analisados tendem a apresentar assin-
toticamente um patamar residual de erro a medida que a SNR aumenta. A
reducao de desempenho obtida pelo aumento da dimensao dos subfiltros do
processo de equalizagao, verificada nas simulagoes em funcao da quantidade de
simbolos de treinamento, também ¢é observada aqui. Entretanto, nota-se que
a medida que a SN R aumenta, um aumento da dimensao dos subfiltros pode
resultar num aumento do desempenho dos métodos de STBC-RLS-EPC e pos-
sivelmente dos métodos de STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC.
Analisando as figuras 54 e 55, pode-se também verificar que o
método de STBC-RLS-MIMO-JEC ¢é o mais sensivel ao aumento da dimensao
dos subfiltros empregados no processo de equalizagdo. Em funcao da rea-
lizagdo conjunta dos processos de combinagao linear (empregada na decodi-
ficagao espago-temporal) e de equalizacgdo de MIMO, bem como da maior com-
plexidade agregada (devido a maior quantidade de subfiltros), o método requer
uma quantidade maior de simbolos de treinamento para evitar o mal condicio-
namento da matriz de correlagao. Deste modo, embora o aumento da relagao
SN R possa oferecer algum ganho de desempenho, torna-se necessario o emprego
de seqiiéncias de treinamento compostas por um nimero maior de simbolos por

antena para explorar completamente o potencial disponivel no método de STBC-

RLS-MIMO-JEC.
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Figura 52: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao em-
pregando o método de STBC-RLS-EPC, em fungio do comprimento do filtro (N.) e da SNR

para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, Ny=25e L = 3)
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Figura 53: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao em-
pregando o método de STBC-RLS-EPCCE, em fungdo do comprimento do filtro (N.) e da
SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, Ny =25e L = 3)
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Figura 54: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao em-
pregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, em fungdo do comprimento do filtro (N.) e
da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, Ny =25e L =3)
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Figura 55: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao usando
os métodos STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC, em fungao do
comprimento do filtro (N.) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, =1,

N, =25¢L=3)
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Nas figuras 56, 57, 58 e 59, sao apresentadas as BER dos métodos
de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC para o caso
de duas antenas de transmissao (A; = 2) e duas antenas de recep¢ao (A, = 2) va-
riando a SN R e a dimensao dos subfiltros utilizados no processo de equalizacao.
Com o intuito de obter figuras de desempenho que levem em consideracao o
compromisso entre throughput e treinamento, sao utilizados 50 simbolos de trei-
namento por antena (20% do total de simbolos transmitidos por quadro de
dados).

Verifica-se que os métodos analisados também tendem a apresentar
assintoticamente um patamar residual de erro a medida que a SN R aumenta.
Para o caso de duas antenas de recepcao (A, = 2), os métodos STBC-RLS-EPC
e STBC-RLS-EPCCE nao apresentam uma reducao efetiva de desempenho com
o aumento da dimensao dos subfiltros do processo de equalizagao. Isto ocorre em
funcao da maior quantidade de simbolos de treinamento empregada e do ganho
na SN R oferecido pelo aumento do nimero de antenas de recepcao. Nota-se
também que a diferenca de desempenho empregando subfiltros com dimensao
2X e 4X, para estes métodos, é pequena (< 0.7 dB) para a faixa de SNR
analisada, possibilitando a utilizacao de subfiltros de dimensao 2.X para reduzir
a complexidade do receptor sem grande perda de desempenho.

Analisando as figuras 58 e 59, pode-se verificar que apenas o
método de STBC-RLS-MIMO-JEC apresenta uma reducao de desempenho com
o aumento da dimensao dos subfiltros empregados no processo de equalizacao.
Em fun¢ao do aumento da complexidade, decorrente do emprego de duas ante-
nas de recepgao, a maior quantidade de simbolos de treinamento utilizada (50
simbolos/antena) e o ganho na SN R decorrente do emprego de duas antenas de

recepcao nao sao suficientes para oferecer os ganhos de desempenho desejados.
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Figura 56: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepcao
empregando o método de STBC-RLS-EPC, em fun¢ao do comprimento do filtro (N.) e da
SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, N;=50e L = 3)
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Figura 57: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepcao
empregando o método de STBC-RLS-EPCCE, em fungao do comprimento do filtro (N.) e da
SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, N;y=50e L = 3)
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Figura 58: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepcao

empregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, em func¢ao do comprimento do filtro (N,)

e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, Ny=50e L = 3)
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Figura 59: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepgao usando

os métodos STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC, em fungao do

comprimento do filtro (N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 2,

Nt:506L:3)
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Nas figuras 60, 61, 62 e 63, sao apresentadas as BER dos métodos
de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC para o caso
de duas antenas de transmissao (A; = 2) e uma antena de recepcao (A, = 1) va-
riando a SN R e a dimensao dos subfiltros utilizados no processo de equalizacao.
Porém nestas simulagoes, sao utilizados 100 simbolos de treinamento por antena
(40% do total de simbolos transmitidos por quadro de dados), com o intuito de
verificar o desempenho dos métodos analisados quando h&a um nimero elevado
de simbolos de treinamento.

Embora o aumento da quantidade de simbolos de treinamento
possibilite um aumento do desempenho, ele reduz drasticamente o throughput.
Assim, os resultados de simulacao mostrados nas figuras 60, 61, 62 e 63 devem
ser considerados apenas como investigativos, ja que os sistemas de comunicagao
de um modo geral buscam aumentar a eficiéncia de transmissao de dados, au-
mentando o throughput total.

Analisando os resultados obtidos, verifica-se que o comportamento
assintético dos métodos propostos, apresentando um patamar residual de erro
a medida que a SN R aumenta, continua presente. Deste modo, pode-se con-
cluir que este comportamento nao ¢ decorrente da limitacao da quantidade de
simbolos de treinamento disponivel, mas sim dos processos de equalizacao e de
cancelamento da interferéncia empregados.

O aumento do niimero de simbolos de treinamento elimina, entre-
tanto, o efeito de redugao de desempenho a medida que a dimensao dos subfiltros
do processo de equalizacao aumenta, apresentada nas simulagoes anteriores. A
presenca de uma quantidade suficiente de simbolos de treinamento por antena
para garantir que a matriz de correlagao é de posto completo, faz com que um
aumento na dimensao dos subfiltros proporcione um aumento de desempenho

dos métodos analisados.
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Figura 60: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao em-

pregando o método de STBC-RLS-EPC, em fungio do comprimento do filtro (N.) e da SNR

para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, N; =100 e L = 3)
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Figura 61: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao em-

pregando o método de STBC-RLS-EPCCE, em fungdo do comprimento do filtro (N.) e da

SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, N,y =100 e L = 3)
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Figura 62: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao em-
pregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, em fungdo do comprimento do filtro (N.) e
da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, N; =100 e L = 3)
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Figura 63: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao usando
os métodos STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC, em fungao do
comprimento do filtro (N.) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, =1,

N, =100 e L = 3)
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Nas figuras 64, 65, 66 e 67, sao apresentadas as BER dos métodos
de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC para o caso
de duas antenas de transmissdo (A; = 2) e duas antenas de recepcao (A, = 2)
variando a SNR e a dimensao dos subfiltros utilizados no processo de equa-
lizacao. Nestas simulacoes, também sao utilizados 100 simbolos de treinamento
por antena com o intuito de verificar o desempenho dos métodos analisados
quando sao empregadas duas antenas de recepcao e ha um numero elevado de
simbolos de treinamento.

Analisando os resultados obtidos para o caso de duas antenas de
recepcao, verifica-se que o comportamento assintético dos métodos propostos,
apresentando um patamar residual de erro a medida que a SN R aumenta, con-
tinua presente quando sao utilizados subfiltros do processo de equalizacao com
dimensao 1X. Em funcao deste resultado e dos resultados apresentados para
o caso de uma antena de recepcao, pode-se concluir que este comportamento
também ocorrerd para os casos em que as dimensoes dos subfiltros sejam iguais
a 2X e 4X, embora a plataforma de simulacao utilizada nao tenha capacidade
de comprovar tal constatacao, devido a baixa BER envolvida. Assim como no
caso de uma antena de recepgao, também pode-se verificar que o patamar de erro
residual nao ¢ decorrente da limitagao do ntimero de simbolos de treinamento
para o caso de duas antenas de recepgao.

O emprego de uma quantidade elevada de simbolos de treinamento
elimina também, para o caso de duas antenas de recepcao, o efeito de reducao
de desempenho a medida que a dimensao dos subfiltros do processo de equa-
lizagao aumenta para os métodos de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e
STBC-RLS-MIMO-JEC. Entretanto, o método de STBC-RLS-MIMO-JEC em-
pregando subfiltros com dimensao 4X requer uma SN R maior que 12 dB para
superar o desempenho obtido pelo uso de subfiltros com dimensao 1.X e aproxi-
madamente uma SN R maior que 16 dB para superar o desempenho obtido pelo

emprego de subfiltros com dimensao 2X (extrapolando as curvas).
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Figura 64: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepcao
empregando o método de STBC-RLS-EPC, em fun¢ao do comprimento do filtro (N.) e da
SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, N, =100 e L = 3)
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Figura 65: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepcao
empregando o método de STBC-RLS-EPCCE, em fungao do comprimento do filtro (N.) e da
SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, N, =100 e L = 3)
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Figura 66: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepcao
empregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, em func¢ao do comprimento do filtro (N,)
e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, Ny =100e L = 3)
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Figura 67: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepgao usando
os métodos STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC, em fungao do
comprimento do filtro (N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 2,

N, =100 e L = 3)
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Com o intuito de analisar o comportamento assintético do de-
sempenho dos métodos de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-
MIMO-JEC em funcao da quantidade de simbolos de treinamento usada, para
os casos de duas antenas de transmissdo (A; = 2) e uma e duas antenas de
recepcao (A, = 1 e A, = 2) e para diferentes dimensdes dos subfiltros do pro-
cesso de equalizagdo (2X e 4X), sdo apresentadas nas figuras 68 e 69, as BER
considerando um limite maximo de 400 simbolos de treinamento por antena de
transmissao para uma SN R de 10 dB.

Analisando a figura 68, pode-se verificar que, a medida que a
quantidade de simbolos de treinamento aumenta, o desempenho dos métodos
de STBC-RLS-EPC e STBC-RLS-EPCCE se aproxima assintoticamente, inde-
pendente da quantidade de antenas de recepcao e da dimensao dos subfiltros
empregados no processo de equalizacao. Isto se deve fundamentalmente a me-
lhora da estimativa do canal a medida que o niimero de simbolos de treinamento
aumenta, evidenciando a importancia do processo de estimativa de canal para
o método de STBC-RLS-EPCCE.

Considerando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, no caso de
uma antena de recepgao (A, = 1), pode-se notar que a medida que a quantidade
de simbolos de treinamento aumenta (aproximandamente acima de 200 simbolos
por antena), o aumento na dimensao dos subfiltros empregados no processo de
equalizacao ocasiona assintoticamente um aumento de desempenho. Entretanto,
no caso de duas antenas de recepgao (A, = 2), o aumento da dimensdo dos
subfiltros empregados no processo de equalizacao requer uma quantidade ex-
tremamente alta de simbolos de treinamento para ocasionar um aumento de
desempenho. Como mostrado na figura 69, o desempenho do método de STBC-
RLS-MIMO-JEC para A, = 2, empregando subfiltros de dimensao 4X é ainda
inferior a aquele obtido empregando subfiltros de dimensao 2X, mesmo consi-
derando 400 simbolos de treinamento por antena, embora possa-se notar uma
tendéncia assintética para superar o desempenho obtido empregando subfiltros

de dimensao 2X.
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Figura 68: BER assintéticas para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 ou 2 antenas
de recepcao empregando os métodos STBC-RLS-EPC e STBC-RLS-EPCCE em um canal com
3 componentes de multipercurso (4; =2, A, = 1,2, SNR=10, N, =7,13 e L = 3)
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Figura 69: BER assintéticas para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 ou 2 antenas de
recepcao empregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC em um canal com 3 componentes
de multipercurso (A; =2, A, = 1,2, SNR=10, N, =7,13 e L = 3)
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Nas figuras 70 e 71, sao apresentadas as curvas de aprendizado
do método de STBC-RLS-EPC para os casos de duas antenas de transmissao
(A; = 2) e uma e duas antenas de recepgao (A, = 1 e A, = 2), respectiva-
mente, considerando diferentes dimensoes dos subfiltros (2X e 4X) utilizados
no processo de equalizacao para uma SN R de 10 dB.

Verifica-se que aumentando a dimensao dos subfiltros emprega-
dos no processo de equalizacao, obtém-se uma reducao no MSE, embora seja
necessario um tempo maior de aprendizado (maior nimero de simbolos de trei-
namento). Nota-se ainda que aumentando o ntiimero de antenas de recepgao nao
ha a necessidade de aumentar o tempo de aprendizado.

Nas figuras 72 e 73, sao apresentadas as curvas de aprendizado do
método de STBC-RLS-MIMO-JEC para os casos de duas antenas de transmissao
(A; = 2) e uma e duas antenas de recepgao (A, = 1 e A, = 2), respectivamente,
considerando uma SNR de 10 dB e diferentes dimensoes de subfiltros (2X e
4X).

Verifica-se que, para o caso de uma antena de recepgao (A, = 1),
aumentando a dimensao dos subfiltros obtém-se uma redugao marginal do MSE,
ao custo de um tempo maior de aprendizado. Para o caso de duas antenas de re-
cepgao (A, = 2), aumentando a dimensao dos subfiltros, hd um aumento do MSE
para o tempo de aprendizado analisado. Isto se deve ao aumento da complexi-
dade do método de STBC-RLS-MIMO-JEC em funcao do aumento do niimero
de antenas de recepcao. Pode-se notar ainda que o tempo de aprendizado ¢é pro-
porcional ao nimero de antenas de recepgao, além da dimensao dos subfiltros.
Por exemplo, no caso de uma antena de recepgao (A, = 1), o efeito de instabili-
dade devido ao mal condicionamento da matriz de correlagao ocorre na iteracao
14 (2-[2 - 3 + 1]) para subfiltros com dimensao 2X e 26 (2-[4 - 3 + 1]) para subfil-
tros com dimensao 4X. No caso de duas antenas de recepcao (A, = 2), o efeito
de instabilidade devido ao mal condicionamento da matriz de correlacao ocorre
na iteragao 28 (4-[2 - 3 + 1]) para subfiltros com dimensao 2.X e 52 (4-[4 -3 + 1))

para subfiltros com dimensao 4.X.
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Figura 70: Curva de aprendizado de um sistema com 2 antenas de transmissio e 1 antena de

recepcao empregando o método de STBC-RLS-EPC em fungao do tamanho dos subfiltros (N,)

para um canal com 3 componentes de multipercurso (A; =2, A, =1, SNR =10, N, = 7,13

el =23)
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Figura 71: Curva de aprendizado de um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de
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Figura 72: Curva de aprendizado de um sistema com 2 antenas de transmissdo e 1 antena
de recepcao empregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC em fungdo do tamanho dos
subfiltros (N,) para um canal com 3 componentes de multipercurso (A; =2, A, =1, SNR =
10, N.=7,13e L =3)
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Figura 73: Curva de aprendizado de um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas
de recepcao empregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC em fungdo do tamanho dos
subfiltros (N.) para um canal com 3 componentes de multipercurso (4; = 2, A, =2, SNR =

10, N, = 7,13 ¢ L = 3)
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7.5.2 STBC-RLS-EPCICE para Canais com Desvanecimento Sele-

tivo em Freqiiéncia

Nesta subsecao, sao apresentados alguns resultados de simulagao
para o método de STBC-EPCICE. Considera-se que tanto o processo de estima-
tiva do canal como o processo de equalizagao sao realizados através do emprego
do algoritmo RLS. Em funcao disto, o método é denominado aqui como STBC-
RLS-EPCICE. Ao longo desta subsegao, o fator de esquecimento do algoritmo
RLS é igual a 1 (A\ys = 1) e a dimensao dos subfiltros empregados no processo
de equalizacao é igual a 2X (2- L+ 1).

Nas figuras 74 e 75, sao apresentados os desempenhos do método
de STBC-RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissao (A4; = 2) e
uma e duas antenas de recepcao (A, =1 e A, = 2), respectivamente, em funcao
do numero de iteracoes do processo de estimativa do canal. Assume-se que a
SNR éigual a 10 dB e que sao usados 25 simbolos de treinamento por antena
de transmissao.

Analisando os resultados obtidos, pode-se verificar que a medida
que o numero de iteracoes do processo de estimativa de canal aumenta, o de-
sempenho do método de STBC-RLS-EPCICE se aproxima daquele obtido pelo
método de STBC-RLS-EPC, ressaltando as vantagens do novo método de esti-
mativa de canal iterativo e do cancelamento de interferéncia inter-antena.

O método de STBC-RLS-EPCICE sem nenhuma iteracao (Nie, =
0) é equivalente ao método de STBC-RLS-EPCCE. Assim, pode-se verificar
que o método de STBC-RLS-EPCICE proporciona um ganho significativo de
desempenho em relagao ao método de STBC-RLS-EPCCE. Entretanto, o ganho
obtido diminui a medida que o numero de iteracoes aumenta. Considerando
o aumento de complexidade associado ao aumento do nimero de iteracoes e
notando que os desempenhos do método de STBC-RLS-EPCICE empregando
trés e quatro iteragoes (Nyer = 3 e 4) sdo muito préximos para as condigdes
analisadas, deve-se manter o niimero méximo de iteragoes igual a trés (N, = 3)

para manter um bom compromisso entre complexidade e desempenho.
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Figura 74: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao em-

pregando o método de STBC-RLS-EPCICE, em fungao do nimero de iteragoes para um canal
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Figura 75: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepgao

empregando o método de STBC-RLS-EPCICE, em fungao do nimero de iteragoes para um

canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, N =7, N, =25 SNR=10e L =3)



178

Nas figuras 76 e 77, sao apresentadas as BER do método de STBC-
RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissao (A; = 2) e uma e
duas antenas de recepgao (A, = 1 e A, = 2), variando a quantidade de simbolos
de treinamento por antena de transmissao e o nimero de iteragoes empregado
no processo de estimativa do canal para uma SNR de 10 dB.

Analisando os resultados obtidos, pode-se verificar que, tanto para
o caso de uma antena de recepgao (A, = 1) como para o caso de duas antenas
de recepcao (A, = 2), a medida que o nimero de simbolos de treinamento
e de iteragoes aumentam, o desempenho do método de STBC-RLS-EPCICE
se aproxima daquele oferecido pelo método de STBC-RLS-EPC, usado como
referéncia.

Nas figuras 78 e 79, sao apresentadas as BER do método de STBC-
RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissdo (A; = 2) e uma e
duas antenas de recepgao (A4, = 1 e A, = 2), variando a SNR e o nimero
de iteragoes empregado no processo de estimativa do canal, considerando 25
simbolos de treinamento por antena de transmissao.

Pode-se notar que, a medida que a SN R e o nimero de iteracoes
aumentam, o desempenho do método de STBC-RLS-EPCICE se aproxima da-
quele oferecido pelo método de STBC-RLS-EPC, tanto para o caso de uma
antena de recepgao (A, = 1) como para o caso de duas antenas de recepgao
(A, = 2), oferecendo um ganho expressivo em relagdo ao método STBC-RLS-
EPCCE. Com trés iteragoes, o desempenho do método de STBC-RLS-EPCICE
¢ muito proximo daquele obtido pelo método de STBC-RLS-EPC. Como exem-
plo, para o caso de uma antena de recepcao, tem-se que o ganho de desempenho
oferecido pelo método de STBC-RLS-EPCICE com Ny, = 3 é de aproximada-
mente 13 dB (para uma BER = 6-1073), em relagdo ao método de STBC-RLS-
EPCCE. Enquanto que, para o caso de duas antenas de recep¢ao, o ganho obtido
com Ny, = 3 é de aproximadamente 14 dB (para uma BER = 3-107%), em
relagao ao método de STBC-RLS-EPCCE. Pode-se verificar ainda, que o ganho

de desempenho obtido a cada iteracao ¢ maior a medida que a SN R aumenta.
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Figura 76: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao empre-

gando o método de STBC-RLS-EPCICE, em funcao do nimero de iteragdes e do niimero de

simbolos de treinamento (NNV;) para um canal com 3 multipercursos (A;

SNR=10e L =3)
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Figura 77: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepgao

empregando o método de STBC-RLS-EPCICE, em funcao do nimero de iteragoes e do niimero

de simbolos de treinamento (N;) para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, =2, N. =7,

SNR=10e L =3)
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Figura 78: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao em-
pregando o método de STBC-RLS-EPCICE, em fungao do nuimero de iteragoes e da SNR
para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, N. =7, Ny=25e L = 3)
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Figura 79: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepcao
empregando o método de STBC-RLS-EPCICE, em fun¢ao do nimero de iteragoes e da SN R
para um canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, No =7, Ny =25¢e L =3)
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7.5.3 STBC-DFE-RLS-EPCICE para Canais com Desvanecimento

Seletivo em Freqiiéncia

Na busca por uma melhora adicional no desempenho do método de
STBC-EPCICE, é analisada nesta subsecao, uma variante do método de STBC-
RLS-EPCICE, considerando que o processo iterativo de estimativa de canal é
ainda realizado pelo algoritmo RLS, enquanto que o processo de equalizagao é
agora realizado pelo algoritmo DFE-RLS (vide capitulo 3). Em fungao disto, o
método é denominado como STBC-DFE-EPCICE. A DFE é um método nao-
linear comumente empregado para combater as distor¢oes impostas pelo canal
de propagacao devido as suas vantagens sobre outros métodos de equalizacao.
Em canais com ruido com desvanecimentos severos (canais de fase nao-minima),
a DFE é capaz de cancelar a ISI sem acentuar o ruido, oferecendo uma melhora
de desempenho, quando comparada a equalizagao linear, e uma reducao da com-
plexidade computacional quando comparada a equalizagao de MLSE [ALWO1].

Ao longo desta subsecao, o fator de esquecimento dos algoritmos
RLS e DFE-RLS éigual a 1 (A5 =1 € Agre—ris = 1) € 0 processo de equalizacao
(DFE-RLS) é composto por subfiltros de alimentagao direta com dimensao 2X
(2 L+ 1) e por subfiltros de realimenta¢ao com dimensao L — 1.

Nas figuras 74 e 75, sao apresentados os desempenhos do método
de STBC-DFE-RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissao
(A; = 2) e uma e duas antenas de recepgao (4, = 1 e A, = 2), respectivamente,
variando o numero de iteracoes do processo de estimativa do canal. Assume-se
que a SNR = 10 dB e que sao empregados 25 simbolos de treinamento por
antena de transmissao.

Como o método de STBC-DFE-RLS-EPCICE sem nenhuma
iteracao (N = 0) é equivalente ao método de STBC-DFE-RLS-EPCCE, pode-
se verificar que a medida que o niimero de iteragoes do processo de estimativa de
canal aumenta, o método de STBC-DFE-RLS-EPCICE apresenta um aumento
expressivo de desempenho em relacao ao método de STBC-DFE-RLS-EPCCE,

apesar dos ganhos de desempenho oferecidos diminuirem a cada iteracao.
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Figura 80: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepcao em-
pregando o método de STBC-DFE-RLS-EPCICE, em fungao do nimero de iteracoes para um
canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =1, Nyy =T7,Nyy =2, Ny =25, SNR=10e L =3)
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Figura 81: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepgao
empregando o método de STBC-DFE-RLS-EPCICE, em fun¢ao do nimero de iteragoes para
um canal com 3 multipercursos (4, = 2, A, =2, Nyy = 7,Ny, =2, N, =25, SNR=10¢
L=3)
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Nas figuras 82 e 83, sao apresentadas as BER do método de STBC-
DFE-RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissao (A; = 2) e uma
e duas antenas de recepcao (A4, = 1 e A, = 2), variando a SNR e o nimero
de iteragoes empregado no processo de estimativa do canal, considerando 25
simbolos de treinamento por antena de transmissao.

Assim como no método de STBC-RLS-EPCICE, pode-se notar
que, a medida que a SN R e o niimero de iteragoes aumentam, o desempenho do
método de STBC-DFE-RLS-EPCICE se aproxima daquele obtido pelo método
de STBC-DFE-RLS-EPC, oferecendo um ganho significativo de desempenho
em relagao ao método STBC-DFE-RLS-EPCCE. Como exemplo, para o caso de
uma antena de recepcao, tem-se que o ganho oferecido pelo método de STBC-
RLS-EPCICE com Ny, = 3, em relacao ao método de STBC-RLS-EPCCE,
¢ de aproximadamente 13 dB (para uma BER = 9-1073). Enquanto que,
para o caso de duas antenas de recepgao, o ganho obtido com Ny, = 3 é de
aproximadamente 14 dB (para uma BER =9 -107%).

Comparando os resultados obtidos pelo método de STBC-DFE-
RLS-EPCICE com aqueles obtidos pelo método de STBC-RLS-EPCICE, pode-
se verificar que, utilizando o método de estimativa do canal convencional (N, =
0), o desempenho do método de STBC-DFE-RLS-EPCICE ¢ inferior a aquele
obtido pelo método de STBC-RLS-EPCICE. Isto se deve fundamentalmente ao
efeito de propagacao de erros causado pela IAI residual presente na entrada
dos subfiltros do processo de equalizacao. Deste modo, o método de STBC-
DFE-RLS-EPCICE, empregando o esquema de ICE, pode oferecer uma melhora
significativa de desempenho. Considerando o caso de uma antena de recepcao,
tem-se que o ganho de desempenho oferecido pelo método de STBC-DFE-RLS-
EPCICE em relacao ao método de STBC-RLS-EPCICE, ambos com Ny, = 3,
¢ maior que 5 dB (para uma BER = 1-107*). Enquanto que, para o caso de
duas antenas de recepcao, o ganho oferecido pelo método de STBC-DFE-RLS-
EPCICE em relagao ao método de STBC-RLS-EPCICE, ambos com Ny, = 3,
é maior que 11 dB (para uma BER =9-1071).
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Figura 82: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao empre-
gando o método de STBC-DFE-RLS-EPCICE, em fungao do nimero de iteragoes e da SN R
para um canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =1, Nyjy =7,Npy =2, Ny =25e L =3)
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Figura 83: BER para um sistema com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepcao
empregando o método de STBC-DFE-RLS-EPCICE, em fung¢ao do nimero de iteragoes e da
SNR para um canal com 3 multipercursos (4, = 2, A, =2, Nyjy =7,Ny, =2, N, =25 ¢
L=3)
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7.6 Resumo do Capitulo e Principais Comentarios

Neste capitulo, as estruturas de STBC apresentadas no capitulo
anterior foram estendidas para aplicagoes em canais seletivos em freqiiéncia
através da técnica de TR-STBC apresentada em [LP00]. A técnica de TR-STBC
considera, entretanto, que o canal de propagacao é conhecido a priori pela es-
trutura de recepcao. Assim, com o intuito de obter estruturas mais realistas, que
consideram que a informacao do canal de propagacao nao esta disponivel a priori
na recepcao, foram propostas as estruturas de STBC-RLS-EPCCE e de STBC-
MIMO-JEC, baseadas na estimativa do canal de propagacao e na equalizacao
espaco-temporal num framework de MIMO, respectivamente.

As estruturas de STBC-RLS-EPCCE tratam os processos de de-
codificacao espaco-temporal e de equalizacao separadamente, permitindo obter
uma redugao significativa da complexidade sem comprometer drasticamente o
desempenho. Além disto, as comparacoes entre as estruturas de STBC-RLS-
EPCCE e de STBC-MIMO-JEC, mostram que a segunda requer uma quantidade
significativamente maior de simbolos de treinamento para uma mesma ordem de
complexidade. Como a estrutura de STBC-MIMO-JEC realiza conjuntamente
as operagcoes de decodificacao espaco-temporal e equalizacao, a presenca da IAl
dificulta o processo de adaptacao, quando comparado com o processo realizado
pela estrutura de STBC-RLS-EPCCE.

Apesar das vantagens apresentadas pela estrutura de STBC-RLS-
EPCCE, a presenca da IAI pode ocasionar uma degradacao significativa do
desempenho quando a quantidade de simbolos de treinamento é limitada. Assim,
com o intuito de melhorar o processo de estimativa de canal e conseqiientemente
de decodificacao espaco-temporal e equalizacao, foram propostas as estrutura de
STBC-RLS-EPCICE e de STBC-DFE-RLS-EPCICE, que empregam processos
de equalizacao linear e nao-linear, respectivamente, e um esquema iterativo de
estimativa de canal com cancelamento da IAI, oferecendo ganhos significativos
de desempenho em relacao aos métodos de STBC-RLS-EPCCE e de STBC-
DFE-RLS-EPCCE, respectivamente.



8 ESTRUTURAS DE  CODIFICACAO
ESPACO-TEMPORAL EM BLOCO PARA
SISTEMAS W-CDMA

O emprego da tecnologia W-CDMA no desenvolvimento de siste-
mas de comunicacao sem fio, tem se mostrado uma solucao interessante para
atender a demanda por um acesso sem fio de alta velocidade, necesséario para vi-
abilizar servigos de dados eficientes e possibilitar o uso de aplicacoes multimidia
[Jes04], [ANOO] e [OP98].

Como mencionado no capitulo 1, devido as caracteristicas as-
simétricas dos novos servicos de alta velocidade disponiveis nos futuros sistemas
de comunicacao sem fio, torna-se necessario um aumento adicional da capacidade
do downlink, motivando a utilizacao de técnicas de diversidade de transmissao
como a STBC. Nos capitulos 6 e 7, foram apresentadas algumas propostas de
STBC para aplicacoes em sistemas de comunicagao sem fio convencionais de
MIMO sem a presenca de CCI e sujeitos a desvanecimento plano e seletivo em
freqiiéncia, respectivamente. Os métodos discutidos oferecem um ganho signifi-
cativo de diversidade.

Na busca por sistemas de comunicagao sem fio mais robustos as
variacoes do canal de propagacao e que disponibilizem acessos sem fio ainda
mais velozes, justifica-se combinar as técnicas de STBC aos sistemas W-CDMA.
Entretanto, a aplicagao da STBC em sistemas W-CDMA com multiplos usuarios
para ambientes de propagacao por multipercurso, apresentando desvanecimento
seletivo em freqiiéncia, é bastante desafiadora devido a presenca da MAI, além

da ISI.
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O método de STBC proposto em [Ala98|, para canais com desva-
necimento plano em freqiiéncia, pode ser facilmente adaptado para aplicagoes no
downlink dos sistemas W-CDMA. O método resultante, denominado space-time
transmit diversity (STTD), apresenta uma baixa complexidade computacional,
além de oferecer um ganho de diversidade de segunda ordem e nao necessi-
tar de codigos ortogonais adicionais [DGIT02]. Essas vantagens motivaram sua
inclus@o no padrao IMT-DS-FDD (International Mobile Telecommunications -
Direct Sequence - frequency division duplex) [3GP02]. Entretanto, a aplicagao
do método STTD (assistida pelo emprego da recepgao Rake) em canais com des-
vanecimento seletivo em freqiiéncia fica sujeita & MAI e a ISI provenientes das
multiplas antenas de transmissao, degradando o desempenho do sistema. Em
[DHSS00], foi proposto um método conjunto de STBC e MUD para eliminar o
efeito de degradacao causado pela MAI, oferecendo assim um ganho adicional de
desempenho. Todavia, o método requer que a EM conheca todos os codigos de
espalhamento dos usudrios do sistema, que normalmente nao estao disponiveis
no downlink, dificultando sua implementagao na pratica.

Assim, com o intuito de reduzir os efeitos da MAI e da ISI, acentu-
ados pelo emprego de multiplas antenas de transmissao, e manter as vantagens
ja citadas pelo emprego da STBC para sistemas W-CDMA, sao investigadas
neste capitulo, novas técnicas de aplicacdo da STBC em sistemas W-CDMA
para canais com desvanecimento plano e seletivo em freqiiéncia. As técnicas
propostas sao baseadas fundamentalmente nos métodos de STBC descritos nos
capitulos 6 e 7, implementados a nivel de simbolo, antes do processo de espalha-
mento espectral na etapa de transmissao, e a nivel de chip, apds o processo de
espalhamento espectral. As andlises sao estendidas para aplicagoes em sistemas

W-CDMA empregando codigos curtos e longos.
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8.1 Modelo para a Codificagcao Espaco-Temporal em
Bloco para Sistemas W-CDMA

Considera-se o downlink de um sistema W-CDMA sincrono de
multiplas antenas, composto por NN, canais fisicos dedicados (DPCH). Os DPCH
sao associados a M usudarios distintos, cada um empregando modulacao QPSK
e transmitindo /N, simbolos de informacao por quadro.

O processo de espalhamento espectral é composto por duas eta-
pas, a primeira é responsavel pela separacao e identificacao dos DPCH através
da utilizacao de codigos de canalizagao ortogonais e a segunda ¢é responsavel
pela separacao e identificacao das ERB através do emprego de cddigos de em-
baralhamento especificos [Jes04] e [3GP02].

No processo de transmissao, o stream de simbolos de informacao
de cada DPCH ¢ dividido em A; substreams, que sao codificados pela STBC e
transmitidos por A; antenas de transmissao distintas.

Assim como nos capitulos 6 e 7, assume-se, sem perda de genera-
lidade, que a ERB emprega duas antenas de transmissao (4; = 2) e que cada
EM usa uma ou duas antenas de recepcao (A, = 1 ou 2), ambas utilizando an-
tenas suficientemente afastadas para assumir que os sinais transmitidos sofrem
desvanecimentos independentes, [Lee98] e [YKT91].

A aplicacao da STBC em sistemas W-CDMA pode ser feita a nivel
de simbolo e a nivel de chip. Como apresentado na figura 84, na abordagem a
nivel de simbolo, a STBC ¢é aplicada antes do processo de espalhamento espec-

tral, diretamente a seqiiéncia de simbolos de informacao.

Dados =
I Moduag:ao_> STBRC ol
2
- S
. . L&l
. * : 2
Dados : '
: Moduag:a)_> STBC

Figura 84: Modelo de codificagao espago-temporal em bloco a nivel de sfmbolo (A; = 2)
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Enquanto que na abordagem a nivel de chip, apresentada na fi-
gura 85, a STBC é aplicada a sequiéncia de chips resultante do processo de

espalhamento espectral.

Dados Moduaci®d Antl
i t: st
. t2: S_|_2
. STBC yu s
Dados| Moduac® b s
> ¢ Ant2

Figura 85: Modelo de codificagio espago-temporal em bloco a nivel de chip (4; = 2)

A possibilidade da aplicacao de técnicas de diversidade a nivel de
simbolo e a nivel de chip, oferece uma flexibilidade adicional na implementacao
de métodos de STBC para sistemas W-CDMA. Esta flexibilidade pode ser ex-
plorada para obter ganhos adicionais de desempenho.

Assim, com o intuito de estender as técnicas apresentadas nos
capitulos 6 e 7 para aplicagoes em sistemas W-CDMA e verificar as diferencas
entre as abordagens a nivel de simbolo e a nivel de chip, sao analisadas nas
proximas secoes dois modelos diferentes de STBC para sistemas W-CDMA.

O primeiro modelo, considera a aplicagao da STBC em sistemas
W-CDMA sujeitos a canais com desvanecimento plano em freqiiéncia usando
as abordagens a nivel de simbolo e a nivel de chip. Enquanto que o segundo
modelo, considera a aplicagao da STBC em sistemas W-CDMA sujeitos a canais
com desvanecimento seletivo em freqiiéncia usando apenas a abordagem a nivel
de chip. As vantagens da abordagem a nivel de chip sao discutidas nas proximas
secoes e confirmadas nos resultados de simulacao apresentados no final deste

capitulo.
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8.2 Modelo para a Codificagao Espaco-Temporal em
Bloco para Sistemas W-CDMA em Canais com Des-

vanecimento Plano em Freqiiéncia

Nesta secao, é apresentado um modelo de STBC para sistemas
W-CDMA sujeitos a canais com desvanecimento plano em freqiiéncia. Sao ana-
lisadas as abordagens a nivel de simbolo e a nivel de chip.

Para canais com desvanecimento plano em freqiiéncia, o processo
de STBC a nivel de simbolo é aplicado diretamente aos simbolos de cada subs-
tream de informagcao. Os simbolos codificados dos dois substreams sao entao es-
palhados espectralmente através do cédigo de canalizagao especifico do DPCH,
embaralhados pelo cédigo de embaralhamento especifico da ERB e transmitidos
pelas duas antenas de transmissao.

Na abordagem a nivel de chip, o processo de codificagao é aplicado
apos o espalhamento espectral. Os simbolos de cada substream de informagao
sao primeiramente espalhados espectralmente pelos codigo de canalizagao e de
embaralhamento. Em seguida, os chips resultantes sao codificados de acordo

com a STBC e transmitidos pelas duas antenas de transmissao.

8.2.1 Codificagao Espago-Temporal em Bloco a Nivel de Simbolo

Considerando a aplicacao da STBC a nivel de simbolo, ou seja,
antes do processo de espalhamento espectral (diretamente ao simbolo de in-
formagao), para canais com desvanecimento plano em freqiiéncia, pode-se obter
uma representacao em tempo-discreto do sinal em banda-base recebido pela
j-ésima antena de recepcao no intervalo de simbolo slot através da seguinte

expressao:

’I"j-lOt(TL) _ A /,yzw Sil;t(k) . h:‘jj(n — kJG) + U;lOt(n) (172)

Onde,
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,r.slot

#9!(n) representa o n-ésimo chip do sinal recebido pela j-ésima antena de

recep¢ao no intervalo slot

slot
2w

s39(k) é o k-ésimo simbolo de informagao do w-ésimo canal ortogonal de
transmissao no intervalo slot codificado pela STBC

hi’;(n) representa a assinatura normalizada do w-ésimo canal ortogonal de
transmissao, considerando os efeitos do canal de propagacao, entre a i-ésima
antena de transmissao e a j-ésima antena de recepcao, e dos filtros de
transmissao e recepgao

vj(n) é o ruido na j-ésima antena de recepgao no intervalo slot

v é a poténcia do sinal transmitido no w-ésimo canal ortogonal de
transmissao pela i-ésima antena de transmissao, normalizada pelo ntimero de
canais ortogonais e pelo nimero de antenas de transmissao

N,, é o numero de canais ortogonais de transmissao

Ng é o nimero de simbolos transmitido em cada substream de informacao

A assinatura h}’;(n) é dada por:

L) =" Wulg) - c(g) - pij(n—g) (173)

Onde,

G é o ganho de processamento

Wi (g) é o g-ésimo chip da seqiiéncia de canalizagdo normalizada do w-ésimo
canal ortogonal de transmissao

c(g) é o g-ésimo chip da seqiiéncia complexa de embaralhamento normalizada,
especifica da ERB analisada

pij(n) representa o canal de propagagao, entre a i-ésima antena de transmissao
e a j-ésima antena de recepcao, incluindo os efeitos de filtragem de transmissao

e recepcao, dado por:

pij(n) = Bij - ¥(n —7;) (174)
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Bi; € o ganho complexo do canal de propagagao entre a i-ésima antena de
transmissao e a j-ésima antena de recepcao

7;; € 0 atraso de propagacao causado pelo canal de propagacao entre a i-ésima
antena de transmissao e a j-ésima antena de recepcao

¥(n) é a forma de onda do chip filtrado, que inclui os efeitos dos filtros de

transmissao e recepcao

Para o cendrio de duas antenas de transmissao (A; = 2), a matriz

de codificacao da STBC a nivel de simbolo é dada por:

RN I OOl -

i 2
2ot Bu) | | <) 1.0
Onde,
biw(k) é o k-ésimo simbolo do substream transmitido pela i-ésima antena de

transmissao, pertencente ao w-ésimo canal ortogonal de transmissao

Assim, considerando o caso de um receptor empregando apenas
uma antena de recepgao (A, = 1) e assumindo que o receptor estd em perfeito
sincronismo com o sinal recebido, ou seja, 7;; = 0, pode-se representar o sinal

recebido pela antena de recepcao usando a seguinte representagao vetorial:

A | _[ st son | o] [ ot -
ri(n) sin) s3(n) B2 vi(n)

Onde,

s5t°t(n) é o n-ésimo chip do substream transmitido pela i-ésima antena de

transmissao no intervalo slot, composto pelos N,, canais ortogonais de

transmissao codificados a nivel de simbolo pela STBC, dado por:
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Ny—1 Ngp—1

G-1
slot Z ﬁ Z slot Z_: Wm(Q) . c(g) . (5(” —qg— k’G) (177)

e d(n) é a fungdo impulso de Dirac

Os simbolos by 4, (k) € bey(k), transmitidos nos canais ortogonais
de transmissao w pelas antenas de transmissao 1 e 2, respectivamente, podem
ser recuperados no receptor aplicando, primeiramente, os métodos convencionais
de desespalhamento espectral [SOSL94], [LM98] ao sinal recebido, e em seguida
o processo de decodificacao espago-temporal.

Assim, o sinal recebido desespalhado rSZOt(k) no intervalo slot, refe-
rente a sobreposicao dos sinais do canal de transmissao ortogonal w, transmitidos

pelas antenas de transmissao 1 e 2, pode ser obtido por:
i (k) Z g+ k- G) - Walg) - c(9) (178)

Sejam 71 (k) £ ri (k) e 7%, (k) = rf, (k). Combinando 7}, (k)

1w 1w

e 7% (k) através da estimativa perfeita (ou baseada em treinamento como apre-

sentado no capitulo 7) dos canais de desvanecimento, pode-se extrair os simbolos
b1 (k) € bao (k) usando simples processamento linear [PNGO03]. Especificamente,

para obter os simbolos by ,,(k), pode-se combinar 7 (k) e 7, (k) recebidos nos

intervalos 1 e 2, respectivamente, como apresentado a seguir:
brw(k) = 511 - L (k) + Boy - 71, () (179)

De maneira similar, pode-se obter os simbolos lA)Q,w(k:) por:

BZ,w(k) - [3;1 : f%w(k) - Bl,l : f%w<k) (180)

Onde,
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ﬁAm- ¢ a estimativa do ganho complexo do canal de propagacao a partir da

1-ésima antena de transmissao para a j-ésima antena de recepcao

Para o caso de um receptor empregando duas antenas de recepgao

(A, = 2), o sinal recebido pela j-ésima antena de recepc¢ao pode ser representado

por:
) | [ sim) sk(n) o | [Bu] [vim]
ri(n) _ si(n) s3(n) ' B2, N vi(n) (151)
ri(n) sin) sk(m) | | Bis vd(n)
3m) | | o 2n) i) | | Mo | | v3n) |

E nesse caso, pode-se obter IA)Lw(k) por:

Bl,w() 511 7"1w( )+ﬁ21 le( )+512 TQw( )+ﬁ22 T2w(k) (182)

De maneira similar, pode-se obter ég,w(l{?) por:

b2 ;W 521 ( ) - Bﬁ ’ f%w(k) + Bgz : f%,w(k) - ﬁAf2 ’ f%w(k) (183)

O modelo a nivel de simbolo pode ser facilmente estendido para
sistemas W-CDMA empregando cddigos de embaralhamento longos, através da

substituigao de (177) por:

Ny—1 Ngp—1

G-1
sslot Z NG Z slot Z W,(g) - c(g + kG) - 0(n — g — kG) (184)
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8.2.2 Codificagcao Espaco-Temporal em Bloco a Nivel de Chip

Considerando a aplicagdo da STBC a nivel de chip (CSTBC), ou
seja, apds o processo de espalhamento espectral, para canais com desvanecimento
plano em freqiiéncia, e assumindo que o receptor estd em perfeito sincronismo
com o sinal recebido (7;; = 0), pode-se obter uma representagdo em tempo-
discreto do sinal em banda-base recebido pela j-ésima antena de recepg¢ao no

intervalo de chip cslot através da seguinte expressao:

cslot Z ﬁz,] ;:slot U]qslot (n) (185)
Onde,

r?s“t(n) representa o n-ésimo chip do sinal recebido pela j-ésima antena de

recep¢ao no intervalo cslot

s§%t9t(n) é o m-ésimo chip do substream transmitido pela i-ésima antena de

1
transmissao no intervalo cslot, composto pelos N,, canais ortogonais de
transmissao, e codificado a nivel de chip pela STBC
i ; representa o ganho complexo do canal de propagacao entre a i-ésima
antena de transmissao e a j-ésima antena de recepcao

cslot

v$*(n) é o ruido na j-ésima antena de recepcao no intervalo cslot

A matriz de codificacao da CSTBC, para o cenario de duas antenas

de transmissao (A; = 2), é dada por:

_ " (186)

Onde,
d;(n) é o n-ésimo chip do substream transmitido pela i-ésima antena de

transmissao, composto pelos N, canais ortogonais de transmissao, dado por:

Ny—1 Ngp—1 G-1

Z Ve Z biw(k) S Walg) - c(g)-6(n—g—kG)  (187)

9=0
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Deste modo, para o caso de um receptor empregando apenas uma
antena de recepcao (A, = 1), é possivel representar o sinal recebido usando
a CSTBC através da mesma expressao utilizada na STBC a nivel de simbolo,

apresentada em (176):

r

(n) s

1 1
1 1
ri(n) s3(n) s

o] o], oo
(n) Ba,1 v%(n)

Para a CSTBC, os simbolos by (k) € by, (k), transmitidos nos
canais ortogonais de transmissao w pelas antenas de transmissao 1 e 2, res-
pectivamente, podem ser recuperados aplicando, primeiramente, o processo de
decodificacao espacgo-temporal ao sinal recebido, e em seguida um método de
desespalhamento espectral similar ao apresentado na STBC a nivel de simbolo.

Assim, Seja f%(n) 2 r%(n) e f%(n) £ 7”%* (n) Combinando f%(n)

e 72(n) através da estimativa dos canais de desvanecimento, pode-se extrair os
sinais di(n) e ds(n) usando simples processamento linear. Especificamente, para

obter dy(n), pode-se combinar 7!(n) e #2(n), como se mostra a seguir:
di(n) = 57, - 71(n) + Pa - 71 (n) (188)
De maneira similar, pode-se obter cfg(n) através de:
CZ2(”) = /351 : fi(”) - Bl,l : 'Ff(n) (189)

Em seguida, os sinais d;(n) e dy(n) sdo submetidos ao processo
de desespalhamento espectral para obter respectivamente as estimativas El(k) e

ba(k) dos sinais de informagao dos substreams 1 e 2, como se mostra a seguir:

G—-1
bi(k) = > dilg+ k- G) - Wy(g) - clg), i = 1,2 (190)

9=0
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Para o caso de um receptor empregando duas antenas de recepgao
(A, = 2), o sinal recebido pela j-ésima antena de recepgao também pode ser

representado por (181), como se mostra a seguir:

ri(n) sk(n) sb(n) 0 Bis vl(n)
i(n) || sin) s3n) | B || i)
ri(n) sin) skn) | | Bis v3(n)
| 3m) | | o @) $3m) | | e | | vi) |

Neste caso, pode-se obter d (n) por:
d(n) = By - 71(n) + B3, 7H(n) + By 73(n) + B 73(n)  (191)
De maneira similar, pode-se obter da(n) por:

dy(n) = B3, - 7i(n) — By - 7 (n) + B3o - 7(n) — Bl F(n)  (192)
Onde,
() £ i)

Pn) 2% (n)

Assim como no caso de um receptor empregando uma antena de
recepcio, pode-se obter diretamente os sinais by (k) e by(k) através do processo
de desespalhamento espectral apresentado em (190).

O modelo a nivel de chip pode também ser facilmente estendido
para sistemas W-CDMA empregando codigos de embaralhamento longos, subs-

tituindo (187) por:

Ny—1 Ng—1 G-1

d;(n) = Z Ve 2_: biw(k) Y. Wu(9) - clg + kG) - 5(n— g — kG)  (193)

g=0
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8.3 Modelo para a Codificagcao Espaco-Temporal em
Bloco para Sistemas W-CDMA em Canais com Des-

vanecimento Seletivo em Freqiiéncia

As abordagens a nivel de simbolo e a nivel de chip, apresentadas
nas secoes anteriores, também podem ser empregadas para aplicagoes em canais
com desvanecimento seletivo em freqiiéncia através da utilizacao das técnicas de
STBC apresentadas no capitulo 7.

Como mencionado no inicio deste capitulo, o modelo apresentado
nesta secao se restringe a abordagem a nivel de chip. A abordagem a nivel de
chip apresenta uma maior robustez a canais variantes no tempo, como mostrado
em [CSJ03e] para aplicagbes em canais com desvanecimento plano em freqiiéncia,
e oferece uma reducao da complexidade do processo de equalizacao, como mos-
trado em [CSJ03d] para aplicagoes em canais com desvanecimento seletivo em
freqiiéncia.

Na STBC empregando a abordagem a nivel de chip para canais
com desvanecimento seletivo em freqiiéncia, o processo de codificacao também
¢é aplicado apods o espalhamento espectral, como feito para canais com desvane-
cimento plano em freqiiéncia. Entretanto, o processo de codificagao dos chips
de cada substream de informacao, obtidos pelo processo de espalhamento espec-
tral com os codigos de canalizagao e de embaralhamento, é aplicado em blocos
de acordo com a metodologia apresentada no capitulo 7. Em seguida, os chips
codificados de cada substream sao transmitidos através de cada uma das duas

antenas de transmissao.

8.3.1 Codificagcao Espaco-Temporal em Bloco a Nivel de Chip

Considerando a hipdtese quase estatica, onde os coeficientes dos
canais de propagacao a partir das antenas 1 e 2 sao constantes durante um
quadro, pode-se obter a seguinte representacao para o canal de propagacao com

desvanecimento seletivo em freqiiéncia:
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Lij—1
! !
pij(n) = Z 513 “h(n — Ti,j) (194)
1=0
Onde,
L;; ¢ o nimero de componentes de multipercurso do canal de propagacao entre

a 1-ésima antena de transmissao e a j-ésima antena de recepcao

l

i ; € 0 ganho complexo do [-ésimo multipercurso proveniente da i-ésima

antena transmissora para a j-ésima antena receptora

Tl-lJ é o atraso de propagacao causado pelo canal de propagacao entre a i-ésima
antena de transmissao e a j-ésima antena de recepcao

1(n) é a forma de onda do sinal filtrado, que inclui os efeitos dos filtros de

transmissao e recepgao

Assumindo que o receptor esta em perfeito sincronismo com a

o . . . iy
primeira componente de multipercurso [ ; do sinal recebido (7;'/ = 0) e que os

J
canais de propagacao p; j(n) podem ser modelados como filtros com respostas
impulsivas finitas (FIR) de ordem p; ; tal que p; ; < (L.—1), pode-se representar
o vetor de canal correspondente a i-ésima antena de transmissao e a j-ésima

antena de recepgao por:

pij = [pij(0), -+, pij(Le — 1)]" (195)

Onde,
L. é a dimensao em chips do vetor de canal de propagacao apds o processo de

vetorizacao

Considerando a aplicagao da STBC a nivel de chip (CSTBC) e uti-
lizando a metodologia apresentada no capitulo 7 para canais com desvanecimento
seletivo em freqiiéncia, pode-se obter uma representacao em tempo-discreto do
sinal em banda-base recebido pela j-ésima antena de recepcao no intervalo de

bloco block por:
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At
block __ block block
;0" = Z Pij %S, " + V] (196)

i=1

Onde,
T
block __ [,.block block

r] — I:TJ (1)7"' ,T] (NCb+LC_1)]
N € o numero de chips por bloco
sblock & o substream codificado transmitido pela i-ésima antena de transmissio

V?lOCk ¢ o vetor de ruido

Usando os resultados apresentados no capitulo 7, pode-se facil-
mente obter a matriz de codificagdo do método de CSTBC, para o caso de um

receptor empregando apenas uma antena de recepcao (A4, = 1), através de:

st sl d d
s=| ' = ' ? (197)
s 3 Ty, -d; Ty, d
Onde,
d; = [d;(1),--- ,d;(Na)]" é o substream proveniente da i-ésima antena de
transmissao, composto por N, chips
I'y,, é a matriz de permutacao (Ng X Ng) dada por:
0 1
I'n, = (198)
1 0

Sendo que o n-ésimo chip do substream transmitido pela i-ésima

antena de transmissao, d;(n), é dado por:

Ngp—1 G-1

di(n) = 2 VAT X alh) X Walg) elg) -Sln =g~ KG)  (199)

9=0
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Assim, é possivel representar o sinal recebido pela antena de re-

cepgao durante os blocos 1 e 2 usando a seguinte notagao vetorial:

ri d d vi
L] 1 2 . P11 n 1 (200)
r% _PNcb ' d; FNcb : dT p2,1 V%

Enquanto que, para um receptor empregando duas antenas de re-

cepcao (A, = 2), os sinais recebidos nos blocos 1 e 2 sao dados por:

ri d; ds 0 P11 vi
r% _ _FNcb . d; FNcb ' dT " p271 + V%
r% d; d, P12 V%
\‘ r% i \‘ 0 _FNcb : dz FNcb : dT i \‘ p2,2 1 \‘ V% i
(201)

Devido as caracteristicas de seletividade em freqiiéncia do canal
de propagacao, os sinais recebidos nas antenas de recepc¢ao apresentam ISI. As-
sim, para recuperar corretamente os substreams b;,, e by, compostos pelos
simbolos de informacao by ., (k) e by, (k), transmitidos nos canais ortogonais
de transmissao w pelas antenas de transmissao 1 e 2, respectivamente, é ne-
cessario aplicar, primeiramente, os métodos apresentados no capitulo 7 para a
decodificagao espago-temporal e eliminacao da ISI, e em seguida o método de
desespalhamento espectral. Para sistemas W-CDMA empregando cddigos de
canalizacao e embaralhamento curtos, é possivel ainda aplicar os métodos de
decodificacao espaco-temporal e de desespalhamento espectral num tnico pro-
cessamento.

Sejam ¥+ = rt e #2 £ Ty, 47,1 -T2 . O método STBC-EPCCE
pode ser aplicado a nivel de chip (CSTBC-EPCCE), combinando T e I3 através
da estimativa perfeita (ou baseada em treinamento) dos canais de desvaneci-

mento, para obter as versoes desacopladas y; e ys dos substreams d; e ds,
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respectivamente. Assim, para obter o substream yi, pode-se combinar os subs-

treams modificados T1 e ¥ recebidos nos blocos 1 e 2, respectivamente, como

apresentado a seguir:

y1=Tp, - Djy *F] + Doy # T} (202)

De maneira similar, pode-se obter o substream ys por:

yo=T7, D3y * F] — Pi1 * 1] (203)

Onde,
pi; ¢ a estimativa do canal a partir da i-ésima antena de transmissao para a

j-ésima antena de recepc¢ao

Para um receptor empregando duas antenas de recepgao, pode-se

obter o substream y, por:

yi=TIg, - 15?1 * f'% + Po,1 * f'f +Iy, - fﬁa * fé + P2 * f'g (204)

E pode-se obter o substream ys por:

~ % ~1 ~ ~2 A % ~1 N ~9
y2=Tp, - Do *¥T — P11 * I + Iz, - Poo * Iy — P12 * Iy (205)

®

L 2
r2 - I‘Ncb+chl ’ r2
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Os substreams y1 e ys, obtidos pelo processo de combinacao linear,
sao as versoes desacopladas de d; e dy. Entretanto, ainda é necessario eliminar
a ISI para recuperar perfeitamente d; e ds.

Assim, aplicando os métodos de equalizacao apresentados no
capitulo 7 aos substreams y, e ys, pode-se obter as estimativas dos substre-
ams de chips transmitidos, d; e d,. Para o método de LS, ¢ possivel obter os
vetores 6timos w;, ¢ = 1, 2 para a equalizacao apropriada do canal de propagacao

usando [Hay96]:

Z
/N
[a—
z
Q
i<(
s
=
¢
=
=
~
N——
|
/N
Z
—_
Q
Z
@
¢
=
3
S~—
*
&
—~
G
~
N——
o
o
=

N,-G
Onde,
Fi(n) = [ys(n), yi(n = 1), -+ yi(n = Ne + 1)]"
N, é o numero de coeficientes dos subfiltros w; empregados no processo de
equalizagao
N, é o numero de simbolos de treinamento empregado por antena de

transmissao

Apos o processo de equalizacao, os substreams d; e dy sao subme-
tidos ao processo de desespalhamento espectral para obter respectivamente as
estimativas by, (k) e by, (k) dos sinais de informacao do canal w, referente aos

substreams 1 e 2, como se mostra a seguir:

G—-1
=N di(g+k-G)-Wyu(g)-c(g), i =1,2 (207)

g=0

Para sistemas W-CDMA empregando cddigos de canalizagao e
embaralhamento curtos, pode-se aplicar o processo de equalizagao a nivel de
simbolo (SimbEq), ou seja, processar os elementos de y; e y», simbolo a simbolo,

ao invés de chip a chip, permitindo a unificagdo dos processos de equalizagao
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e desespalhamento espectral. Assim, os vetores 6timos w;, i = 1,2, no sentido
LS, para desempenhar as funcoes de equalizacao e desespalhamento espectral

conjuntamente, sao dados por:

-1

e (e osaer) (g g bater) o

Onde,
S’Z(k) = [yl(k : G)ayz<k -G — 1>a e 7:%(]{7 -G — Ne + 1)]T

A abordagem espaco-temporal em bloco a nivel de chip, aplicada a
sistemas W-CDMA sujeitos a canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia,
também pode ser estendida aos métodos de STBC-EPCICE e STBC-MIMO-JEC
(CSTBC-EPCICE e CSTBC-MIMO-JEC, respectivamente) através da aplicacao
de adaptacoes similares as apresentadas para o método STBC-EPCCE.

Considerando particularmente o método de CSTBC-MIMO-JEC
aplicado a sistemas W-CDMA empregando cédigos de canalizagao e embaralha-
mento curtos, pode-se utilizar o método espago-temporal semicego SBCMACI
aplicado para diversidade, como apresentado no capitulo 4, para desempenhar as
funcoes de equalizacao, decodificacao espaco-temporal e desespalhamento espec-
tral conjuntamente. O método, denominado CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC,
permite reduzir significativamente a quantidade de simbolos de treinamento ne-
cessaria para atingir a convergéncia em relagao aos métodos de CSTBC-MIMO-
JEC baseados em treinamento.

Deste modo, a aplicacado do método de CSTBC-SBCMACI-
MIMO-JEC em sistemas W-CDMA empregando cédigos curtos, pode propor-
cionar ganhos significativos de desempenho, ja que na maioria dos sistemas,
com o intuito de aumentar o throughput e manter as caracteristicas do canal
de propagacao invariantes no tempo, a quantidade de simbolos de treinamento
utilizada nos processos adaptativos e a dimensao dos quadros transmitidos, res-

pectivamente, sao limitadas.
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8.4 Resultados de Simulacao

Nesta secao, ¢ investigado o desempenho do downlink de um
sistema W-CDMA sincrono empregando os métodos de codificacao espaco-
temporal em bloco apresentados neste capitulo para canais de propagacao sujei-
tos a desvanecimento plano e seletivo em freqiiéncia.

Considera-se que o sistema opera em 2 GHz e emprega espalha-
mento espectral com taxa de chip igual a 3.84 Mcps e diferentes ganhos de
processamento. Os sinais dos M usuarios, mapeados em N,, streams de dados
(denominados DPCH), s@o modulados em QPSK, espalhados espectralmente
pelos codigos ortogonais de canalizacdo especificos de cada DPCH (W,,) e em-
baralhados pelo cédigo de embaralhamento complexo especifico da ERB (¢). O
processo de embaralhamento é na verdade a operacao de espalhamento complexo
descrita no capitulo 4 [DJ9S].

A ERB é dotada de um arranjo de antenas composto por duas an-
tenas de transmissao (A; = 2) e s@o analisados os casos em que cada EM emprega
uma (A, = 1) e duas antenas de recepgao (A, = 2). Considera-se que tanto as
antenas da ERB como das EM estao suficientemente espagadas para garantir
que os sinais recebidos pelas antenas de recepgao sejam nao-correlacionados.

O modelo de canal adotado para as simulagoes de sistemas sujeitos
a canais planos em freqiiéncia é baseado na abordagem apresentada na segao 8.2
associada ao modelo de Patzold, descrito no capitulo 2. Enquanto que o mo-
delo de canal adotado para as simulacoes de sistemas sujeitos a canais seletivos
em freqiiéncia é baseado na abordagem apresentada na segao 8.3 associada ao
modelo de tapped delay line, também descrito no capitulo 2.

Para canais com desvanecimento plano em freqiiéncia, sao anali-
sadas as abordagens a nivel de simbolo (STBC) e a nivel de chip (CSTBC) em
funcao do doppler spread (Agopy), da taxa de transmissao de dados e da SNR.
As analises se limitam a sistemas W-CDMA empregando cédigos de embaralha-
mento curtos.

Para canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia, as analises
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se restringem apenas a abordagem a nivel de chip (CSTBC), ja que os resultados
obtidos nas analises para canais com desvanecimento plano em freqiiéncia mos-
tram que o método de CSTBC apresenta um desempenho superior ao método
de STBC (em canais variantes no tempo). As anélises para sistemas W-CDMA
empregando codigos de embaralhamento curtos, consideram a utilizacao do pro-
cesso de equalizacao a nivel de simbolo, possibilitando que a equalizagao e o
desespalhamento espectral sejam realizados conjuntamente. Enquanto que as
analises para sistemas W-CDMA empregando cédigos de embaralhamento lon-
gos, consideram a utilizacao do processo de equalizacao a nivel de chip, neces-
sitando que a equalizacao e o desespalhamento espectral sejam realizados se-
paradamente. As simulagoes sao desenvolvidas variando o ntimero de simbolos
de treinamento por antena de transmissao (N;), a dimensao dos subfiltros em-
pregados no processo de equalizagao (N.), a SNR e, no caso do método de
CSTBC-EPCICE, do nimero de iteragoes (Ny,) empregado no processo itera-

tivo de estimativa do canal de propagacao.

8.4.1 CSTBC usando Cédigos Curtos para Canais com Desvaneci-

mento Plano em Freqiiéncia

Nesta subsec¢ao, sao apresentados alguns resultados de simulagao
para o downlink de um sistema W-CDMA sincrono empregando os métodos de
CSTBC e STBC para canais com desvanecimento plano em freqiiéncia variantes
no tempo.

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (N,, = 4) por
célula, cada um associado a um usudario especifico. Os streams de dados trans-
mitidos em cada DPCH sao compostos por 200 simbolos (N, = 200), divididos
em dois substreams de 100 simbolos (Ng = 100). Os resultados apresentados
sdo obtidos pela avaliagdo de 2500 quadros (Ny,. = 2500). Devido a estrutura
dos métodos de STBC empregados, os simbolos de treinamento estao presentes
nos dois blocos que compoem o stream, sendo ainda adicionados simbolos de

guarda a cada bloco para evitar a IBI.
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O processo de espalhamento espectral ortogonal usado na cana-
lizagao é feito através do emprego de cédigos de Walsh (G = 8), enquanto que o
processo de embaralhamento é obtido através do uso de codigos curtos de Gold
(G=63 e 255) ou Gold-like (G=15), dependendo da taxa de dados transmitida
por canal. Um chip é adicionado ao final do cédigo de embaralhamento para
permitir um ajuste perfeito entre a duragao dos codigos de canalizagao e de
embaralhamento [DJ98].

As simulagoes sao desenvolvidas considerando trés taxas diferen-
tes de transmissao de dados por canal: taxa de dados baixa (LDR=15ksps /
G=256), taxa de dados média (MDR=60ksps / G=64) e taxa de dados alta
(HDR=240ksps / G=16).

Assume-se durante as simulacoes, que os canais de propagacao sao
variantes no tempo, cujos coeficientes sao determinados de acordo com o modelo
de canal proposto por Patzold [PKLL98|, apresentado no capitulo 2, empregando
15 osciladores (N,s., = 15).

Nas figuras 86, 87 e 88, sao apresentados os resultados de simulagao
para um sistema com duas antenas de transmissao e uma ou duas antenas de
recepcao empregando o método de CSTBC. Um sistema nao empregando ne-
nhum método de diversidade é usado como referéncia de desempenho. Os re-
sultados sao obtidos para diferentes taxas de dados e diferentes doppler spreads
(Agopp = 100,200, 300 e 400 Hz).

Na figura 86, é apresentado o desempenho do método de CSTBC
para transmissoes de dados de baixa taxa. Devido a taxa empregada, os efeitos
de desvanecimento sao mais severos e o emprego da CSTBC oferece ganhos sig-
nificativos de desempenho para todos os valores de doppler spread analisados,
em relagao a um sistema nao empregando nenhum método de diversidade. Para
uma BER de 1-1073 e um doppler spread de 100 Hz, o ganho de desempenho
de um sistema com uma antena de recepcao empregando o método de CSTBC
sobre um sistema nao empregando nenhum método de diversidade é de aproxi-

madamente 11 dB. Considerando o método de CSTBC, pode-se obter um ganho
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adicional de aproximadamente 7 dB (BER = 1-1073 e um doppler spread de 100
Hz), aumentando o nimero de antenas de recepcao de uma para duas antenas.

Na figura 87, é apresentado o desempenho do método de CSTBC
para transmissoes de dados de média taxa. O emprego da CSTBC também
oferece ganhos significativos de desempenho. Entretanto, o aumento da taxa
de dados reduz os ganhos de desempenho obtidos pelo método de CSTBC para
doppler spreads baixos. Para uma BER de 1-1072 e um doppler spread de
100 Hz, o ganho de desempenho de um sistema com uma antena de recepcao
empregando o método de CSTBC sobre um sistema nao empregando nenhum
método de diversidade é da ordem de 5 dB, o que representa uma reducao de
aproximadamente 6 dB em relacao ao ganho obtido na transmissao de dados
de baixa taxa. J& para situacoes onde o doppler spread é de 400 Hz, o ganho
de desempenho obtido por um sistema com uma antena de recepcao sobre um
sistema nao empregando nenhum método de diversidade é de aproximadamente
10 dB para uma BER de 1-1073.

Na figura 88, é apresentado o desempenho do método de CSTBC
para transmissoes de dados de alta taxa. A medida que a taxa de dados aumenta,
os efeitos da variacao no tempo do canal de propagacao diminuem e os ganhos
de desempenho oferecidos pelo método de diversidade de transmissao também
diminuem. Para uma BER de 1-1073 e um doppler spread de 100 Hz, o
ganho de desempenho de um sistema com uma antena de recepgao empregando
o método de CSTBC sobre um sistema nao empregando nenhum método de
diversidade é da ordem de apenas 1 dB. Mesmo assim, para os demais cenarios
de SNR e doppler spreads investigados, o método de CSTBC ainda oferece
grandes vantagens em relacao a um sistema nao empregando nenhum método
de diversidade, principalmente considerando a utilizacao de duas antenas de

recepcao.
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Figura 86: Comparacao entre um sistema W-CDMA de LDR sem diversidade e empregando
a CSTBC com 2 antenas de transmissao e 1 ou 2 antenas de recepgao para diferentes delay

spreads (N, =4, G = 256 e Agqpp = 100,200, 300, 400)
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Figura 87: Comparagao entre um sistema W-CDMA de MDR sem diversidade e empregando
a CSTBC com 2 antenas de transmissao e 1 ou 2 antenas de recepgao para diferentes delay

spreads (Ny =4, G = 64 e Aggpy = 100,200, 300, 400)
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Figura 88: Comparagdo entre um sistema W-CDMA de HDR sem diversidade e empregando
a CSTBC com 2 antenas de transmissao e 1 ou 2 antenas de recepgao para diferentes delay

spreads (N, =4, G =16 e Agqpp = 100,200, 300, 400)

Nas figuras 89, 90 e 91, sao apresentadas comparagoes de desem-
penho entre os métodos de STBC e CSTBC empregando uma e duas antenas
de recepcao, para diferentes taxas de transmissao de dados e para um doppler
spread de 400 Hz (Agop, = 400 Hz).

Na figura 89, sao apresentadas comparagoes de desempenho en-
tre os métodos de STBC e CSTBC para transmissoes de dados de baixa taxa.
Os resultados obtidos mostram que o desempenho do método de CSTBC para
transmissoes de dados de baixa taxa é superior a aquele obtido pelo método de
STBC numa ampla faixa de SN R. Para o caso de uma antena de recepcao, o
ganho de desempenho ¢ de aproximadamente 10 dB para uma BER de 2-107%.
Ja para o caso de duas antenas de recepc¢ao, o ganho de desempenho é de apro-
ximadamente 1 dB para a mesma BER.

Na figura 90, sao apresentadas comparagoes de desempenho entre
os métodos de STBC e CSTBC para transmissoes de dados de média taxa. Os
resultados obtidos mostram que o método de CSTBC também é superior ao

método de STBC, entretanto, os ganhos de desempenho oferecidos pelo método
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de CSTBC s6 sao evidentes a elevadas SNR e baixas BER. Para o caso de

uma antena de recepgao, o ganho de desempenho é de aproximadamente 2.5
dB para uma BER de 1-107°. Novamente os ganhos de desempenho sao mais
pronunciados no caso de uma antena de recepcao.

Na figura 91, sao apresentadas comparacoes de desempenho entre
os métodos de STBC e CSTBC para transmissoes de dados de alta taxa. Para
as SNR e BER avaliadas, os dois métodos apresentam um desempenho similar.
Entretanto, em funcao dos resultados obtidos para as transmissoes de baixa e
de média taxa, pode-se concluir que ganhos de desempenho mais significativos
estao disponiveis a medida que a SN R aumenta e a BER diminui.

Finalmente, nas figuras 92 e 93, sao apresentadas amostras dos
canais de propagacao variantes no tempo, de acordo com o modelo de Patzold,
para os casos de uma antena de recep¢ao e duas antenas de recepcao, respecti-

vamente.

CSTBC x STBC - LDR

& CSTBC (A1)
STBC (A=1)
£} CSTBC (A=2)

¢ i - sTBC (A=2)

R :
10-5/Chip Rate=3840000 [N : J
ESimb Rate=15000 h R
Max Doppler= 400 : N :
tMax DoppIaNc’m:0.02G7 N
NS
¢ \,
107 I I I D I
0 5 15 2% 25 30
SNR (dB)

Figura 89: Comparagao entre a STBC e CSTBC (1 e 2 antenas de recep¢ao) para um sistema
W-CDMA de LDR (N, =4, G = 256 e Agepp, = 400)
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Figura 90: Comparagao entre a STBC e CSTBC (1 e 2 antenas de recep¢ao) para um sistema
W-CDMA de MDR (N, =4, G =64 e Agopp = 400)
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Figura 91: Comparagao entre a STBC e CSTBC (1 e 2 antenas de recep¢ao) para um sistema
W-CDMA de HDR (N, =4, G =16 e Agopp = 400)
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Cana de Multipercurso Variante no Tempo (/-\r:1)
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Figura 92: Canais de Multipercurso considerando um sistema W-CDMA de LDR empregando
1 antena de recepcao (N, =4, G = 256 e Agopp = 400)
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Figura 93: Canais de Multipercurso considerando um sistema W-CDMA de LDR empregando
2 antenas de recepcao (N, =4, G =256 e Agopp = 400)
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8.4.2 CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-
MIMO-JEC usando Cédigos Curtos para Canais com Desva-

necimento Seletivo em Freqiiéncia

Nesta subsecao, sao apresentados alguns resultados de simulagao
para o downlink de um sistema W-CDMA sincrono empregando os métodos de
CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (métodos
de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC empre-
gando a abordagem a nivel de chip) para canais com desvanecimento seletivo
em freqiiéncia.

De maneira similar a elaborada no capitulo 7, pode-se obter o
método de CSTBC-RLS-EPC considerando que o processo de decodificacao
espago-temporal empregado no método de CSTBC-RLS-EPCCE ¢ realizado
através de uma estimativa perfeita do canal de propagacao. Deste modo, o
método de CSTBC-RLS-EPC pode ser empregado como uma referéncia de de-
sempenho.

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (N,, = 4) por
célula, cada um associado a um usuario especifico. Os streams de dados trans-
mitidos em cada DPCH s@o compostos por 500 simbolos (N = 500), divididos
em dois substreams de 250 simbolos (Ng = 250). Os resultados apresentados
sao obtidos pela avaliagdo de 2500 quadros (Ny, = 2500) por parametro avali-
ado. Os simbolos de treinamento estao presentes nos dois blocos que compoem
o stream de dados e sao adicionados alguns simbolos de guarda para evitar a
IBI.

O processo de espalhamento espectral ortogonal para a canalizagao
é feito através da utilizagao de c6digos de Walsh (G = 8) e o processo de emba-
ralhamento é obtido através do uso de cddigos curtos de Gold (G=7). Um chip
¢ adicionado ao final do c6digo de embaralhamento para permitir um ajuste per-
feito entre a duragao dos cédigos de canalizagao e de embaralhamento (G = 8).
As simulacoes sao desenvolvidas para taxas de transmissao de dados por canal

de 480 ksps.
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O processo de equalizacao (RLS) ¢ feito a nivel de simbolo (Sim-
bEq), unificando as operagoes de equalizacao e desespalhamento espectral e em-
prega subfiltros com dimensoes 1X; (1-G), 2X; (2-G) ou 4X; (4-G). O
processo de estimativa dos canais de propagagao (RLS) é feito a nivel de chip e
considera que a dimensao dos filtros empregados ¢é igual a maxima dimensao dos
canais de propagacao. O fator de esquecimento do algoritmo RLS (empregado
nos processos de estimativa dos canais de propagagao e de equalizagao) é igual
al(Ags=1).

Assume-se durante as simulagoes, que o canal de propagacao é fixo
durante um quadro (abordagem quase estdtica) e representado por um filtro de
FIR de dimensao 7 (L. = 7). A cada quadro transmitido, é gerado um novo
canal de propagacao, composto por 3 componentes de multipercurso indepen-
dentes, cujas envoltdrias e fases apresentam distribuicoes de Rayleigh e uniforme,
respectivamente. Cada componente de multipercurso é alocado aleatoriamente
num dos coeficientes do filtro de FIR que representa o canal.

Nas figuras 94, 95, 96 e 97, sao apresentadas as BER dos métodos
de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC para o
caso de duas antenas de transmissao (A; = 2) e uma antena de recepgao (A, = 1)
variando a quantidade de simbolos de treinamento por antena de transmissao
e a dimensao dos subfiltros utilizados no processo de equalizagdo (representada
como um fator multiplicativo de G), para uma SNR de 10 dB. Analisando os
resultados obtidos, verifica-se que aumentando a dimensao dos subfiltros em-
pregados no processo de equalizacao de uma vez (1X§, representando 1 - G) o
ganho de processamento (G) para duas vezes (2X,, representando 2 - ), ha
uma melhora significativa de desempenho, a medida que o nimero de simbolos
de treinamento aumenta, para todos os métodos analisados.

Nas figuras 94 e 95, sao apresentadas comparagoes de desempenho,
para os métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente,
em funcao do nimero de simbolos de treinamento (IV;) e dos subfiltros utilizados

(1X, e 2X). Pode-se verificar que, para ambos os métodos, o ganho de desem-
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penho oferecido pelo aumento da dimensao dos subfiltros sé se faz presente se
houver uma quantidade de simbolos de treinamento suficiente (N; > 30).

Na figura 96, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC, em func¢ao do nimero de simbolos de treinamento (N;) e dos
subfiltros utilizados (1X; e 2X). Pode-se verificar que o ganho de desempe-
nho oferecido pelo aumento da dimensao dos subfiltros aumenta a medida que
nimero de simbolos de treinamento aumenta.

Na figura 97, é apresentada uma comparagao de desempenho entre
os trés métodos de CSTBC analisados, em funcao do nimero de simbolos de
treinamento (N;) e da dimensdo dos subfiltros utilizados. Pode-se verificar que,
para a SNR e quantidade de simbolos de treinamento analisados, os métodos
CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE apresentam um ganho significativo
de desempenho em relacao ao método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC.

Embora qualitativamente os métodos de CSTBC-RLS-EPC e
CSTBC-RLS-EPCCE apresentam um desempenho superior ao obtido pelo
método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC, para obter comparagoes mais precisas, le-
vando em consideracao as diferencas de complexidade entre os métodos, torna-se
necessario normalizar a dimensao dos subfiltros e considerar o processo de es-
timativa de canal utilizado nos métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-
EPCCE, como apresentado no capitulo 7.
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CSTBC-RLS-EPC (SimbEq) - (A1)

10 T

CSTBC-RLS-EPC (1X)
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40 59 60 70 80 90
Nt/At (simbolos)

10

10 20 30

Figura 94: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (SimbEq), em funcio do
tamanho dos subfiltros (N, ) e do nimero de simbolos de treinamento (N;) para um canal com

3 multipercursos (4; =2, A, =1,G=8, N, =4, SNR=10e L. =7)

CSTBC-RLS-EPCCE (SimbEq) - (A1)
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Figura 95: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepgdo empregando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (SimbEq), em funcao
do tamanho dos subfiltros (N, ) e do nimero de simbolos de treinamento (N;) para um canal

com 3 multipercursos (A; =2, A, =1,G=8 N, =4, SNR=10e L. =7)
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CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEg) - (A1)
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Figura 96: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmisséo e 1
antena de recepcao empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em funcao
do tamanho dos subfiltros (N,) e do niimero de simbolos de treinamento (N;) para um canal

com 3 multipercursos (4; =2, 4, =1, G=8, N, =4, SNR=10e L. =T7)

CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de Desempenrrrel()A
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Figura 97: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao e
1 antena de recepgao usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em func¢do do tamanho dos subfiltros (N.) e do ndmero de

simbolos de treinamento (N;) para um canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =1, G =8,
Ny=4,SNR=10e L, =T7)
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Nas figuras 98, 99, 100 e 101, sao apresentadas as BER dos
métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-
JEC para o caso de duas antenas de transmissao (A; = 2) e duas antenas de
recepgao (A, = 2) variando a quantidade de simbolos de treinamento por antena
e a dimensao dos subfiltros utilizados no processo de equalizacao, considerando
uma SN R igual a 10 dB.

Nas figuras 98 e 99 sao apresentadas comparacgoes de desempenho
para os métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente,
em funcao do nimero de simbolos de treinamento (IV;) e dos subfiltros utilizados
(1Xs e 2X5). Verifica-se que aumentando a dimensao dos subfiltros de 1.X para
2X,, hd uma melhora significativa de desempenho (4 medida que o nimero
de simbolos de treinamento aumenta). Entretanto, o ganho de desempenho
oferecido pelo aumento da dimensao dos subfiltros sé se faz presente se houver
uma quantidade de simbolos de treinamento suficiente (N; > 25).

Na figura 100, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC, em fung¢ao do ntimero de simbolos de treinamento (N;) e dos
subfiltros utilizados (1X; e 2X;). Verifica-se que o aumento da dimensao dos
subfiltros nao ocasiona uma melhora significativa de desempenho, como nos
métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE. Entretanto, nota-se que,
para uma dada BER, o aumento da dimensao dos subfiltros possibilita obter
uma reducao da quantidade de simbolos de treinamento requerida. Por exemplo,
para uma BER de 1-1072, h4 uma reducao de aproximadamente 25 simbolos
de treinamento.

Na figura 101 é apresentada uma comparacao de desempenho entre
os trés métodos de CSTBC analisados, em funcao do nuimero de simbolos de
treinamento (N;) e da dimensao dos subfiltros utilizados. Pode-se verificar que,
para a SN R e quantidade de simbolos de treinamento analisados, os métodos
CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE apresentam um ganho significativo
de desempenho em relacao ao método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC.
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Figura 98: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao e

2 antenas de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (SimbEq), em fungdo do

tamanho dos subfiltros (N, ) e do nimero de simbolos de treinamento (N;) para um canal com

3 multipercursos (A; =2, A, =2,G=8, N, =4, SNR=10e L. =7)
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Figura 99: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmisséo e

2 antenas de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (SimbEq), em funcao

do tamanho dos subfiltros (N, ) e do nimero de simbolos de treinamento (N;) para um canal

com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, G=8 N, =4, SNR=10e L. =7)
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CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEg) - (A2)

€)- CSTBC-RLS-MIMO-JEC (1X )
- CSTBC-RLS-MIMO-JEC (2)(5)

10° T ]

Dimensé&o dos Subfiltros=8,16
+|Comp. de Multipercur§0:3 / Compr. do Cana!:7

10 20 30

I I I
70 80 90

0 40 50 60
Nt/At (simbolos)

Figura 100: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recepcao empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em
func@o do tamanho dos subfiltros (N.) e do nimero de simbolos de treinamento (NV;) para um

canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, G=8, N, =4, SNR=10e L. =7)
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Figura 101: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao e
2 antenas de recepgao usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fungdo do tamanho dos subfiltros (N.) e do nimero de
simbolos de treinamento (N;) para um canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, G =8,

N, =4, SNR=10¢ L. =7)
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Nas figuras 102, 103 e 104, sao apresentados os desempenhos dos
métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-
JEC para o caso de duas antenas de transmissdo (A4; = 2) e uma antena de
recepgao (A, = 1) em funcao da SNR, para diferentes dimensoes dos subfiltros
utilizados no processo de equalizacao (1X, e 2Xj) e diferentes quantidades de
simbolos de treinamento por antena de transmissao (25, 50 e 100 simbolos).
A quantidade de simbolos de treinamento foi escolhida com o intuito de obter
figuras de desempenho que levem em consideracao um compromisso entre th-
roughput e treinamento (10%, 20% e 40% do total de simbolos transmitidos por
quadro).

Verifica-se que a medida que a SN R aumenta, o aumento da di-
mensao dos subfiltros utilizados no processo de equalizagao resulta num aumento
significativo do desempenho dos trés métodos analisados. Nota-se ainda que os
métodos analisados tendem a apresentar assintoticamente um patamar residual
de erro a medida que a SN R aumenta (mais evidente nos métodos de CSTBC-
RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE).

Nas figuras 105, 106 e 107, sao apresentadas comparacoes de
desempenho entre os métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e
CSTBC-RLS-MIMO-JEC em funcao da SN R, para diferentes subfiltros (1.X
e 2X) e para 25, 50 e 100 simbolos de treinamento, respectivamente. Pode-se
verificar que, para as condigoes analisadas, os métodos de CSTBC-RLS-EPC
e CSTBC-RLS-EPCCE apresentam um ganho significativo de desempenho em
relacao ao método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC. Nota-se ainda que a medida
que a SNR e a quantidade de simbolos de treinamento aumentam, a diferenca
de desempenho entre os métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE
e o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC diminui.
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CSTBC-RLS-EPC (SimbEq) - (A1)
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Figura 102: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao e
1 antena de recepgao usando o método de CSTBC-RLS-EPC (SimbEq), em funcao do tamanho
dos subfiltros (N.), do nimero de simbolos de treinamento (N;) e da SNR para um canal

com 3 multipercursos (A; =2, A, =1,G=8, N, =4, N;=25,50e 100 e L. =7)
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Figura 103: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepc¢io usando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (SimbEq), em fungéo do
tamanho dos subfiltros (N.), do nimero de simbolos de treinamento (N;) e da SN R para um

canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =1,G=8, N, =4, N; =25,50e 100 e L. = T7)
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CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEg) - (A1)
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Figura 104: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepcao usando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em funcao
do tamanho dos subfiltros (N, ), do nimero de simbolos de treinamento (N;) e da SNR para

um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G=8, N, =4, N;=25,50e 100 e L. = 7)
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Figura 105: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao e
1 antena de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fungdo do tamanho dos subfiltros (N,) e da SNR para um
canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1,G=8, Ny, =4, N, =25¢e L. =7T)
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CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de Desempenl;@l()ﬁ
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Figura 107: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao e

1 antena de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fungdo do tamanho dos subfiltros (N,) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1,G=8, N, =4, N, =100e L. =T)



226

Nas figuras 108, 109 e 110, sao apresentados os desempenhos dos
métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-
JEC para o caso de duas antenas de transmissdo (A; = 2) e duas antenas
de recepgao (A, = 2) em funcao da SN R, considerando diferentes dimensoes
dos subfiltros empregados no processo de equalizagao (1X e 2X;) e diferentes
quantidades de simbolos de treinamento por antena de transmissao (25, 50 e 100
simbolos). Assim como no caso de uma antena de recepgao, a quantidade de
simbolos de treinamento por antena de transmissao é definida para permitir a
analise de diferentes cendrios (10%, 20% e 40% do total de simbolos transmitidos
por quadro), de modo a levar em considera¢ao o compromisso entre throughput
e treinamento.

Nas figuras 108 e 109, sao apresentados os desempenhos dos
métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em
funcao da SNR, da dimensao dos subfiltros empregados no processo de equa-
lizagao e da quantidades de simbolos de treinamento por antena de transmissao.
Analisando os resultados apresentados, pode-se verificar que a medida que a
SN R aumenta, o aumento da dimensao dos subfiltros empregados no processo
de equalizagao resulta num aumento significativo de desempenho. Entretanto,
quando sao empregados apenas 25 simbolos de treinamento, o ganho de desem-
penho obtido pelo aumento da dimensao dos subfiltros sé é notado para SNR
maiores que 10 dB, devido principalmente ao aumento da complexidade cau-
sado pelo emprego de duas antenas de recep¢ao (necessidade de um aumento da
quantidade de simbolos de treinamento para atingir a convergéncia em relagao
a quantidade necessdria para o caso de apenas uma antena de recepgao).

Na figura 110, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC em funcao da SNR, da dimensao dos subfiltros empregados
no processo de equalizacao e da quantidades de simbolos de treinamento por an-
tena de transmissao. Analisando os resultados obtidos, verifica-se que, por ser
necessario uma quantidade elevada de simbolos de treinamento para o método

atingir a convergeéncia (maior complexidade em relagao aos métodos CSTBC-
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RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE), o aumento da dimensao dos subfiltros s6
acarreta num ganho de desempenho quando é empregada uma quantidade ele-
vada de simbolos de treinamento. Por exemplo, para 25 simbolos de treina-
mento, um aumento da dimensao dos subfiltros pode causar uma reducao de
desempenho (para SN R maiores que 15 dB).

Como explicado no capitulo 7, o mal condicionamento da matriz
de correlacao, associado as caracteristicas de cicloestacionaridade dos codigos de
espalhamento curtos, pode causar uma reducao da taxa de convergéncia do pro-
cesso adaptativo a medida que a dimensao dos subfiltros empregados no processo
de equalizacao espaco-temporal aumenta. Assim, torna-se necessario um aumen-
tando da quantidade de simbolos de treinamento para possibilitar ao método
de CSTBC-RLS-MIMO-JEC se beneficiar do aumento da dimensionalidade dos
subfiltros. Nota-se ainda que os métodos analisados tendem a apresentar assin-

toticamente um patamar residual de erro a medida que a SN R aumenta (mais

evidente nos métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE).
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Figura 108: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recepcao usando o método de CSTBC-RLS-EPC (SimbEq), em fungio do
tamanho dos subfiltros (N.), do nimero de simbolos de treinamento (N;) e da SN R para um

canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =2,G=8, N, =4, N;=25,50e 100 e L. =7)
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Figura 109: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao

e 2 antenas de recepgao usando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (SimbEq), em fungdo do

tamanho dos subfiltros (N.), do nimero de simbolos de treinamento (N;) e da SN R para um

canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =2,G=8 N, =4, N;=2550e 100 e L. =7)
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Figura 110: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao

e 2 antenas de recepgao usando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em funcao

do tamanho dos subfiltros (N.), do nimero de simbolos de treinamento (N;) e da SNR para

um canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, G=8, N, =4, N;y=25,50e 100 e L. =7)
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Nas figuras 111, 112 e 113, sao apresentadas comparagoes de
desempenho entre os métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e
CSTBC-RLS-MIMO-JEC em fungao da SNR, para diferentes subfiltros (1.X
e 2X;) e para 25, 50 e 100 simbolos de treinamento, respectivamente. Pode-se
verificar que, para as condigoes analisadas, os métodos de CSTBC-RLS-EPC
e CSTBC-RLS-EPCCE apresentam um ganho significativo de desempenho em
relacao ao método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC. Nota-se ainda que a medida
que a SNR e a quantidade de simbolos de treinamento aumentam, a diferenca
de desempenho entre os métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE
e o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC diminui.
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Figura 111: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissio e
2 antenas de recepgao usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fungdo do tamanho dos subfiltros (N.) e da SNR para um
canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, G=8, N, =4, N, =25e L. =7)
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CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de Desempenl;@ZOA
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Figura 112: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao e
2 antenas de recepgao usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fun¢do do tamanho dos subfiltros (N.) e da SNR para um
canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, G=8 N, =4, N;=50e L. =7)
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Figura 113: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao e
2 antenas de recepgao usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fungdo do tamanho dos subfiltros (N,) e da SNR para um
canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, G=8, N, =4, N, =100e L. =T)
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Nas figuras 114 e 115, sao apresentadas as curvas de aprendizado
do método de CSTBC-RLS-EPC para os casos de duas antenas de transmissao
(A; = 2) e uma e duas antenas de recepgao (A, = 1 e A, = 2), respectivamente,
para subfiltros utilizados no processo de equalizacao de diferentes dimensoes
(1X; e 2Xj), considerando uma SN R de 10 dB.

Verifica-se que, para o método de CSTBC-RLS-EPC, aumentando
a dimensao dos subfiltros empregados no processo de equalizacao, pode-se obter
uma reducao do MSE tanto para o caso de uma antena como de duas antenas
de recepgao, embora seja necessario um tempo maior de aprendizado (maior
quantidade de simbolos de treinamento). Nota-se ainda que, as taxas de con-
vergéncia apresentadas pelas curvas de aprendizado para os casos de subfiltros
com dimensao 1.X; e 2X, nao se alteram com o aumento do nimero de antenas
de recepcao utilizado.

Nas figuras 116 e 117, sao apresentadas as curvas de aprendizado
do método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC para os casos de duas antenas de trans-
missao (A; = 2) e uma e duas antenas de recepgao (A, = 1 e A, = 2), respectiva-
mente, considerando diferentes dimensoes dos subfiltros (1.X, e 2X) utilizados
no processo de equalizacao para uma SN R de 10 dB.

Para o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC empregando uma an-
tena de recepgao, o aumento da dimensao dos subfiltros empregados no processo
de equalizacao, oferece uma reducao significativa do MSE, enquanto que, para o
caso de duas antenas de recepcao, a reducao do MSE obtida nao é tao expressiva.

Pode-se verificar ainda que o método de CSTBC-RLS-EPC apre-
senta um MSE residual muito menor que aquele apresentado pelo método de

CSTBC-RLS-MIMO-JEC para as condigoes analisadas.
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Figura 114: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissao

e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (SimbEq) em fungao do

tamanho dos subfiltros (N.) para um canal com 3 componentes de multipercurso (4; = 2,

A, =1,G=8,N,=4, N.=8,16, SNR=10e L, = T7)
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Figura 115: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissao e

2 antenas de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (SimbEq) em fungéo do

tamanho dos subfiltros (N.) para um canal com 3 componentes de multipercurso (4; = 2,

A, =2, G=8N,=4, N, =816, SNR=10e L.

:7)



Curva de Aprendizado - CSTBC-RLS-MIMO-JEC (Simb

-5 T T

LR

= = CSTBC-RLS-MIMO-JEC (1)(5)
—— CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ZXS)

Ar=l
[N, =2500
NS=500
N =4
W
-111SNR=10:
G=8
Dimens&o dos Subfiltros=8,16
Comp. de Multipercurso=3 / Compr. do Canal=7
I I I I

Nr -

.
ve o~

NS

~12 1
10 20 30 40 50

Iteracdes

60

70

80

90

233

Figura 116: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissao e 1

antena de recepcao empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq) em funcao

do tamanho dos subfiltros (N.) para um canal com 3 componentes de multipercurso (A; = 2,

A, =1,G=8, N, =4, N.=8,16, SNR=10e L, = T7)
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Figura 117: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissao e 2

antenas de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq) em funcao

do tamanho dos subfiltros (N.) para um canal com 3 componentes de multipercurso (A; = 2,

A, =2 G=8N,=4, N, =816, SNR=10e L, =7)
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8.4.3 CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC usando Cédigos Curtos para

Canais com Desvanecimento Seletivo em Freqiiéncia

Nesta subsecao, sao apresentados os resultados de simulacao para
o downlink de um sistema W-CDMA sincrono empregando o método semicego
de CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC (método de CSTBC-MIMO-JEC usando o
algoritmo SBCMACI na determinacao dos subfiltros do processo de equalizacao
espago-temporal) para canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia.

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (N,, = 4) por
célula, cada um associado a um usuario especifico. Os streams de dados trans-
mitidos em cada DPCH s@o compostos por 500 simbolos (N = 500), divididos
em dois substreams de 250 simbolos (Ng = 250). Os resultados apresentados
sao obtidos avaliando 2500 quadros (Ny, = 2500). Os simbolos de treinamento
estao presentes nos dois blocos que compoem o stream de dados.

O processo de espalhamento espectral ortogonal para a canalizagao
é feito através da utilizagao de cédigos de Walsh (G = 8) e o processo de emba-
ralhamento é obtido através do uso de cddigos curtos de Gold (G=7). Um chip
é adicionado ao final do cédigo de embaralhamento para permitir um ajuste per-
feito entre a duracao dos cédigos de canalizacao e de embaralhamento (G = 8).
As simulagoes sao desenvolvidas para taxas de dados por canal de 480 ksps.

O processo de equalizagao e decodificacao espaco-temporal utiliza
o método SBCMACIT implementado a nivel de simbolo (SimbEq), como descrito
no capitulo 4. Os parametros utilizados pelo método sao u =1, L =2, a = 0.04
e €, = 107° e os subfiltros empregados tém dimensoes 1X, (1-G).

Assume-se durante as simulagoes, que o canal de propagacao é fixo
durante um quadro e pode ser representado por um filtro de FIR de dimensao
7 (L. =T). A cada quadro transmitido, é gerado um novo canal de propagacao,
composto por 3 componentes de multipercurso independentes, cujas envoltérias
e fases apresentam distribuigoes de Rayleigh e uniforme, respectivamente. Cada
componente de multipercurso é alocado aleatoriamente num dos coeficientes do

filtro de FIR que representa o canal.
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Nas figuras 118 e 119 sao apresentadas comparacoes de desem-
penho entre os métodos de CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-RLS-
MIMO-JEC para o caso de duas antenas de transmissao (A; = 2) e uma
antena de recepgao (A, = 1) variando a quantidade de simbolos de treina-
mento por antena de transmissao para uma SNR de 10 dB e de 15 dB, res-
pectivamente. Analisando os resultados obtidos, verifica-se que o método de
CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC apresenta um ganho de desempenho em relagao
ao método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC quando o ntimero de simbolos de trei-
namento é pequeno (N; < 45 para SNR = 10 dB e N, < 60 para SNR = 15
dB).

Nas figuras 120 e 121 sao apresentadas comparagoes de desem-
penho entre os métodos de CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-RLS-
MIMO-JEC para o caso de duas antenas de transmissao (A4; = 2) e duas an-
tenas de recepcao (A, = 2) variando a quantidade de simbolos de treinamento
por antena de transmissao para uma SNR de 10 dB e de 15 dB, respectiva-
mente. Analisando os resultados obtidos, verifica-se que o método de CSTBC-
SBCMACI-MIMO-JEC apresenta um ganho significativo de desempenho em
relacao ao método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC para toda a faixa de simbolos
de treinamento analisada. Assim, pode-se verificar que o método de CSTBC-
SBCMACI-MIMO-JEC requer o emprego de uma estrutura de multiplas antenas
de recepgao (A, > 2) para proporcionar figuras de desempenho significativas.

Nas figuras 122 e 123 sao apresentadas comparacgoes de desem-
penho entre os métodos de CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-RLS-
MIMO-JEC para o caso de duas antenas de transmissao (A4; = 2) e duas antenas
de recepcao (A, = 2) em fungdo da SNR para 10 e 50 simbolos de treina-
mento por antena de transmissao, respectivamente. Verifica-se que o método de
CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC apresenta um ganho expressivo de desempenho
em relacao ao método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC para quantidades reduzidas

de simbolos de treinamento.
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CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de Desempenl;nal()ﬁ
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Figura 118: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepgao empregando os métodos CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fun¢do do nimero de simbolos de treinamento (N;) para um
canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1,G=8, N, =4, SNR=10e L. =7)

CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de Desempenfrnal()A
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Figura 119: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepgdo empregando os métodos CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em funcdo do nimero de simbolos de treinamento (N;) para um
canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1,G=8 N, =4, SNR=15e L. =1T)
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CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de Desempenl;naZ()A
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Figura 120: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recepcdo empregando os métodos CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fun¢do do nimero de simbolos de treinamento (N;) para um
canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, G=8, N, =4, SNR=10e L. =7)

CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de DesempenfrleZ)A
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Figura 121: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recep¢do empregando os métodos CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em funcdo do nimero de simbolos de treinamento (N;) para um
canal com 3 multipercursos (A4; =2, A, =2, G=8, N, =4, SNR=15e L. =1T)
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CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de Desempenl;@ZOA
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Figura 122: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recepcdo empregando os métodos CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fungao da SN R para um canal com 3 multipercursos (4; = 2,
A, =2,G=8 N,=4, N;=10e L. =7)

CSTBC (SimbEq) — Comparac¢éo de Desempenrrn;z)ﬁ
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Figura 123: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recepcdo empregando os métodos CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em fun¢ao da SN R para um canal com 3 multipercursos (A; = 2,
A, =2,G=8 N,=4, N;=50e L.=7)
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8.4.4 CSTBC-RLS-EPCICE usando Cdédigos Curtos para Canais

com Desvanecimento Seletivo em Freqiiéncia

Nesta subsecao, sao apresentados alguns resultados de simulagao
para o downlink de um sistema W-CDMA sincrono empregando o método de
CSTBC-RLS-EPCICE (métodos de STBC-RLS-EPCICE empregando a abor-
dagem a nivel de chip) para canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia.

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (N,, = 4) por
célula, cada um associado a um usudrio especifico. Os streams de dados transmi-
tidos em cada DPCH s&o compostos por 500 simbolos (N = 500), divididos em
dois substreams de 250 simbolos (Ng = 250). Os resultados apresentados sao
obtidos avaliando 4000 quadros (N, = 4000). Os simbolos de treinamento estao
presentes nos dois blocos que compoem o stream e sao adicionados simbolos de
guarda para evitar a IBI.

O processo de espalhamento espectral ortogonal para a canalizagao
é feito através do uso de cédigos de Walsh (G = 8) e o processo de embaralha-
mento ¢é obtido através do uso de cddigos curtos de Gold (G=7). Um chip é
adicionado ao final do cédigo de embaralhamento para permitir um ajuste per-
feito entre a duracao dos cédigos de canalizacao e de embaralhamento (G = 8).
As simulagoes sao desenvolvidas para uma taxa de dados por canal de 480 ksps.

O processo de equalizacao (RLS) é feito a nivel de simbolo (Sim-
bEq) e emprega subfiltros com dimensoes 2X; (2-G) ou 4X; (4-G). O processo
de estimativa dos canais (RLS) ¢é feito a nivel de chip e considera que a dimensao
dos filtros empregados ¢ igual a maxima dimensao dos canais de propagacao. O
fator de esquecimento do algoritmo RLS (empregado nos processos de estima-
tiva dos canais e de equalizacao) é igual a 1 (Ays = 1). Assume-se durante
as simulacoes, que o canal de propagacao ¢ fixo durante um quadro e pode ser
representado por um filtro de FIR de dimensao 7 (L. = 7).

Nas figuras 124 e 125, sao apresentados os desempenhos do método
de CSTBC-RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissao (A4; = 2)

e uma e duas antenas de recepcao (A, = 1 e A, = 2), respectivamente, em funcao
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da SNR e do ntmero de iteragbes empregado no processo de estimativa dos
canais. Assume-se que o processo de equalizacao emprega subfiltros de dimensao
2X, e que sao usados 25 simbolos de treinamento por antena de transmissao. O
método de CSTBC-RLS-EPC é usado como referéncia de desempenho.

O método de CSTBC-RLS-EPCICE sem nenhuma iteragao
(Niter = 0) é equivalente ao método de CSTBC-RLS-EPCCE. Deste modo, pode-
se verificar que, com apenas uma iteracao, o método de CSTBC-RLS-EPCICE
apresenta aproximadamente as mesmas figuras de desempenho que o método
de CSTBC-RLS-EPC para os dois casos analisados (4, = 1 e A, = 2), ofere-
cendo ganhos significativos de desempenho em relacao ao método de CSTBC-
RLS-EPCCE a medida que a SN R aumenta e mostrando as vantagens do novo
método de estimativa de canal iterativo e do cancelamento de interferéncia inter-
antena. Para o caso de uma antena de recepcao (A, = 1), pode-se obter um
ganho de aproximadamente 2.5 dB para uma BER de 1-107* e para o caso
de duas antenas de recepgao (A, = 2), pode-se obter aproximadamente 2.5 dB
para uma BER de 1-107°.

Nas figuras 126 e 127, sao apresentadas as BER obtidas pelo uso do
método de CSTBC-RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissao
(A; = 2) e uma e duas antenas de recepgao (4, = 1 e A, = 2), respectivamente,
em funcao da SNR e do numero de iteragoes do processo de estimativa dos
canais. Assume-se que o processo de equalizacao emprega subfiltros de dimensao
4X, e que sao usados 50 simbolos de treinamento por antena de transmissao. O
método de CSTBC-RLS-EPC é usado como referéncia de desempenho.

Analisando os resultados obtidos, pode-se verificar que, com ape-
nas uma iteracao, o método de CSTBC-RLS-EPCICE apresenta as mesmas
figuras de desempenho que o método de CSTBC-RLS-EPC para os dois casos
analisados (A4, = 1 e A, = 2). Para o caso de uma antena de recepcao (A4, = 1),
pode-se obter um ganho de aproximadamente 0.7 dB para uma BER de 1-1074
e para o caso de duas antenas de recepgao (A, = 2), pode-se obter aproximada-

mente 1 dB para uma BER de 1-107°.
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CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de Desempenl;nel()ﬁ
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Figura 124: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepcao empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (SimbEq), em funcao

do ntumero de iteragbes e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 1,

G=8 N,=4, N, =16, N, =25e L. =7)
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Figura 125: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao e
2 antenas de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (SimbEq), em funcao

do numero de iteragbes e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 2,

G=8N,=4 N, =16, N,=25¢ L, =T)
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CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de Desempenl;nel()ﬁ
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Figura 126: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepcao empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (SimbEq), em funcao
do ntumero de iteragbes e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 1,

G=8 N,=4, N, =32, N,=50e L. =7)
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Figura 127: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao e
2 antenas de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (SimbEq), em funcao

do numero de iteragbes e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 2,

G=8N,=4 N, =32 N,=50e L, =T)
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8.4.5 CSTBC-DFE-RLS-EPCICE usando Cdédigos Curtos para Ca-

nais com Desvanecimento Seletivo em Freqiiéncia

Nesta subsecao, sao apresentados alguns resultados de simulagao
para o downlink de um sistema W-CDMA sincrono empregando o método
de CSTBC-DFE-RLS-EPCICE (métodos de STBC-DFE-RLS-EPCICE empre-
gando a abordagem a nivel de chip) para canais com desvanecimento seletivo
em freqiiéncia. A modificacao proposta, em relacao a subsecao anterior, con-
siste basicamente na aplicacao do método nao-linear de DFE-RLS ao processo
de equalizacao associado a CSTBC, com o intuito de obter uma melhora adici-
onal no desempenho do sistema em canais de propagacao com desvanecimentos
severos [Pro95].

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (N,, = 4) por
célula, cada um associado a um usuario especifico. Os streams de dados transmi-
tidos em cada DPCH sao compostos por 500 simbolos (N = 500), divididos em
dois substreams de 250 simbolos (Ng = 250). Os resultados apresentados sao
obtidos avaliando 2500 quadros (N, = 2500). Os simbolos de treinamento estao
presentes nos dois blocos que compoem o stream e sao adicionados simbolos de
guarda para evitar a IBI.

O processo de espalhamento espectral ortogonal para a canalizagao
é feito através da utilizagao de c6digos de Walsh (G = 8) e o processo de emba-
ralhamento é obtido através do uso de cddigos curtos de Gold (G=7). Um chip
é adicionado ao final do cédigo de embaralhamento para permitir um ajuste per-
feito entre a duragao dos cédigos de canalizagao e de embaralhamento (G = 8).
As simulacoes sao desenvolvidas para taxas de transmissao de dados por canal
de 480 ksps.

O processo de equalizacao (DFE-RLS) é feito a nivel de simbolo
(SimbEq) e emprega subfiltros de alimentagao direta com dimensoes 2.X, (2 -
G) ou 4X, (4 - G) e subfiltros de realimentagdo com dimensao unitéria. O
processo de estimativa dos canais de propagacao (RLS) é feito a nivel de chip e

considera que a dimensao dos filtros empregados é igual a dimensao maxima dos



244
canais de propagagao. O fator de esquecimento dos algoritmos RLS (empregado
na estimativa dos canais de propagagao) e DFE-RLS (empregado no processo
de equalizagao) é igual a 1 (A5 = 1 € Agre—ris = 1). Assume-se durante as
simulagoes, que o canal de propagacao é fixo durante um quadro e pode ser
representado por um filtro de FIR com dimensao 7 (L. = 7).

Nas figuras 128 e 129, sao apresentados os desempenhos do método
de CSTBC-DFE-RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissao
(A; = 2) e uma e duas antenas de recepgao (4, = 1 e A, = 2), respectivamente,
em funcao da SNR e do nimero de iteragoes empregado no processo de esti-
mativa dos canais. Assume-se que o processo de equalizacao emprega subfiltros
de dimensao 2X, e que sao usados 25 simbolos de treinamento por antena de
transmissao. O método de CSTBC-DFE-RLS-EPC ¢é usado como referéncia de
desempenho.

Pode-se facilmente verificar que o método de CSTBC-DFE-RLS-
EPCICE sem nenhuma iteragao (Nj, = 0) é equivalente ao método de CSTBC-
DFE-RLS-EPCCE. Assim, analisando os resultados obtidos, pode-se verificar
que, com apenas uma iteragao, o método de CSTBC-DFE-RLS-EPCICE apre-
senta as mesmas figuras de desempenho que o método de CSTBC-DFE-RLS-
EPC para os dois casos analisados (A, =1 e A, = 2), oferecendo um ganho sig-
nificativo de desempenho em relagao ao método de CSTBC-DFE-RLS-EPCCE
a medida que a SN R aumenta.

Considerando primeiramente o caso de uma antena de recepcao
(A, = 1), pode-se verificar que o método de CSTBC-DFE-RLS-EPCICE oferece
um ganho de desempenho maior que 5 dB para uma BER de 2-10~* em relacao
ao método de CSTBC-DFE-RLS-EPCCE, enquanto que, para o caso de duas
antenas de recepgao (A4, = 2), pode-se obter um ganho de desempenho maior

que 7 dB para uma BER de 1-107°.
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CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de Desempenl;nel()ﬁ
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Figura 128: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepcao empregando o método de CSTBC-DFE-RLS-EPCICE (SimbEq), em
funcdo do nitmero de iteragoes e da SNR para um canal com 3 multipercursos (A; = 2,
Ar:LG:& 1\711,247 fo:167Nfb:17Nt:25eLc:7)
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Figura 129: BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recepgao empregando o método de CSTBC-DFE-RLS-EPCICE (SimbEq), em
funcao do niimero de iteragoes e da SNR para um canal com 3 multipercursos (A; = 2,

A, =2, G=8 N,=4, N;; =16, Njy =1, Ny =25 e L. = 7)
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8.4.6 CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-
MIMO-JEC usando Cédigos Longos para Canais com Desva-

necimento Seletivo em Freqiiéncia

Nesta subsecao, sao apresentados alguns resultados de simulacao
para o downlink de um sistema W-CDMA sincrono empregando cédigos de em-
baralhamento longos e os métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE
e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (métodos de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE
e STBC-RLS-MIMO-JEC empregando a abordagem a nivel de chip) para canais
com desvanecimento seletivo em freqiiéncia.

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (N,, = 4)
por célula, cada um associado a um usuario especifico. Os streams de dados
transmitidos em cada DPCH sao compostos por 500 simbolos (N, = 500), di-
vididos em dois substreams de 250 simbolos (Ng = 250). Os resultados de
simulac@o apresentados sao obtidos avaliando 2500 quadros (N, = 2500) por
parametro avaliado. Os simbolos de treinamento estao presentes nos dois blocos
que compoem o stream e sao adicionados alguns simbolos de guarda para evitar
a IBI.

O processo de espalhamento espectral ortogonal para a canalizacao
é obtido através da utilizacdo de cédigos curtos de Walsh (G = 8), enquanto
que o processo de embaralhamento é obtido através da utilizagao de codigos
longos aleatérios com duracao igual a duragdo de um quadro (500 simbolos).
As simulacoes sao desenvolvidas para uma taxa de dados por canal igual a 480
ksps.

O processo de equalizagao (RLS) é feito a nivel de chip (ChipEq) e
emprega subfiltros com dimensdes 1.X; (1-L.), 2X; (2-L.+1) oudX; (4-L.+1). O
processo de estimativa dos canais de propagacao (RLS) também é feito a nivel
de chip e considera que a dimensao dos filtros empregados é igual a méaxima
dimensao dos canais de propagacao. O fator de esquecimento do algoritmo RLS
(empregado nos processos de estimativa dos canais e de equalizacao) é igual a 1

()\rls = 1)
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Como o processo adaptativo é elaborado a nivel de chip, o efeito
da quantidade de simbolos de treinamento é aplicada, na verdade, através de
um fator multiplicativo de G (por exemplo, N; = 50 representa 50 - G chips de
treinamento).

Assume-se durante as simulagoes, que o canal de propagacao é fixo
durante um quadro (abordagem quase estatica) e pode ser representado por um
filtro de FIR de dimensao 17 (L. = 17). A cada quadro transmitido, é gerado
um novo canal de propagagao, composto por 3 componentes de multipercurso
independentes, cujas envoltérias e fases apresentam distribuicoes de Rayleigh e
uniforme, respectivamente. Cada componente de multipercurso é alocado alea-
toriamente num dos coeficientes do filtro de FIR que representa o canal.

Nas figuras 130, 131, 132 e 133, sao apresentados os desempe-
nhos dos métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-
MIMO-JEC para o caso de duas antenas de transmissao (A; = 2) e uma antena
de recepgao (A, = 1) variando a quantidade de simbolos de treinamento por
antena de transmissao e a dimensao dos subfiltros utilizados no processo de
equalizagao, para uma SN R de 10 dB. Com o intuito de obter um compromisso
entre throughput e convergéncia, a quantidade méaxima de simbolos de treina-
mento por antena de transmissdo é limitada a 50 sfmbolos (20% do total de
simbolos transmitidos por quadro de dados).

Nas figuras 130 e 131, sao apresentados os desempenhos dos
métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em
funcao do nimero de simbolos de treinamento por antena de transmissao (/Ny)
e das dimensoes dos subfiltros utilizados no processo de equalizacao (1.X;, 2X; e
4X;). Considerando que haja uma quantidade suficiente de simbolos de treina-
mento (N; > 30), pode-se verificar que aumentando a dimensao dos subfiltros
de 1X; para 2.X;, obtém-se um ganho significativo de desempenho, a medida que
a quantidade de simbolos de treinamento aumenta. Entretanto, para a faixa de
simbolos de treinamento analisada, aumentando a dimensao dos subfiltros para

4X;, ha uma reducao do desempenho em relacao a aquele obtido empregando
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subfiltros de dimensao 2.X;. Embora o desempenho dos métodos de CSTBC-
RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE empregando subfiltros de dimensao 4.X; ten-
dem assintoticamente a superar a aquele obtido pelo emprego de subfiltros de
dimensao 2.X;.

Na figura 132, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC, em fun¢ao do nimero de simbolos de treinamento (N;) e
da dimensao dos subfiltros utilizados no processo de equalizagao (1X; e 2X).
Considerando que haja uma quantidade suficiente de simbolos de treinamento
(N > 30), pode-se verificar que o aumento da dimensao dos subfiltros para 2.X;
pode oferecer uma melhora no desempenho em relagao a aquele oferecido pelo
emprego de subfiltros de dimensao 1.X].

Na figura 133, é apresentada uma comparacao de desempenho en-
tre os trés métodos de CSTBC analisados, em fung¢ao do niimero de simbolos de
treinamento (IV;) e da dimensao dos subfiltros utilizados no processo de equa-
lizagao. Pode-se verificar que, para a SN R e quantidade de simbolos de trei-
namento analisados, o método de CSTBC-RLS-EPC apresenta um ganho signi-
ficativo de desempenho em relagao aos demais métodos. Nota-se ainda que os
desempenhos dos métodos de CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC

empregando subfiltros de dimensao 2X; sao aproximadamente iguais.
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Figura 130: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao

e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq), em funcéo do

tamanho dos subfiltros (N, ) e do nimero de simbolos de treinamento (N;) para um canal com
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Figura 131: BER para um sistema W-CDMA (c6digos longos) com 2 antenas de transmissao

e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq), em funcao

do tamanho dos subfiltros (N, ) e do nimero de simbolos de treinamento (N;) para um canal

com 3 multipercursos (A; =2, 4, =1,G=8, N, =4, SNR=10e L. =17)
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Figura 132: BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de transmissao e

1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em fungao
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Figura 133: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao e

1 antena de recepgao usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em funcdo do tamanho dos subfiltros (N.) e do nitmero de

simbolos de treinamento (N;) para um canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =1, G =8,

N, =4, SNR=10e
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Nas figuras 134, 135, 136 e 137, sao apresentados os desempe-
nhos dos métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-
MIMO-JEC para o caso de duas antenas de transmissao (A; = 2) e duas an-
tenas de recepcao (A, = 2) variando a quantidade de simbolos de treinamento
por antena de transmissao e a dimensao dos subfiltros utilizados no processo de
equaliza¢ao, para uma SNR de 10 dB. A quantidade méxima de simbolos de
treinamento por antena de transmissao também é limitada a 50 simbolos.

Nas figuras 134 e 135 sao apresentados os desempenhos dos
métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em
funcao do nimero de simbolos de treinamento e da dimensao dos subfiltros
(1X;, 2X; e 4X;). Pode-se verificar que aumentando a dimensao dos subfiltros
de 1X; para 2X;, obtém-se um ganho significativo de desempenho, a medida
que a quantidade de simbolos de treinamento aumenta. Enquanto que o ga-
nho de desempenho oferecido pelo aumento da dimensao dos subfiltros de 2.X;
para 4.X; so se faz presente se IN; for maior que 30 simbolos, para o método de
CSTBC-RLS-EPC, e maior que 35, para o método de CSTBC-RLS-EPCCE.

Na figura 136, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC, em fun¢ao do nimero de simbolos de treinamento (V;) e da
dimensao dos subfiltros utilizados no processo de equalizacao (1X; e 2X;). Pode-
se verificar que o aumento da dimensao dos subfiltros para 2X; ocasiona uma
reducao no desempenho, em relacao a aquele oferecido pelo emprego de subfiltros
de dimensao 1.X;, para toda a faixa de simbolos de treinamento analisada.

Na figura 137 é apresentada uma comparacao de desempenho entre
os trés métodos de CSTBC analisados, em funcao do niimero de simbolos de trei-
namento (N;) e da dimensao dos subfiltros utilizados no processo de equalizagao.
Pode-se verificar que, para a SNR e quantidade de simbolos de treinamento
analisados, o método de CSTBC-RLS-EPC apresenta um ganho significativo de
desempenho em relacao aos demais métodos. Nota-se ainda que os desempenhos
dos métodos de CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC empregando

subfiltros de dimensao 2.X; e 1.X, respectivamente, sao aproximadamente iguais.
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Figura 134: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao

e 2 antenas de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq), em funcédo do

tamanho dos subfiltros (N, ) e do nimero de simbolos de treinamento (N;) para um canal com

3 multipercursos (4; =2, A, =2,G=8, N, =4, SNR=10¢e L. = 17)
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Figura 135: BER para um sistema W-CDMA (c6digos longos) com 2 antenas de transmissao

e 2 antenas de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq), em funcao

do tamanho dos subfiltros (N.) e do ndmero de simbolos de treinamento (N;) para um canal

com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, G=8, N, =4, SNR=10e L. =17)
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Figura 136: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao

e 2 antenas de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em

func@o do tamanho dos subfiltros (N.) e do nimero de simbolos de treinamento (INV;) para um

canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =2,G=8, N, =4, SNR=10¢ L. = 17)
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Figura 137: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao e

2 antenas de recepgao usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em funcdo do tamanho dos subfiltros (N.) e do nitmero de

simbolos de treinamento (N;) para um canal com 3 multipercursos (A; =2, A, =2, G =8,
Ny =4,SNR=10e L. =17)
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Nas figuras 138, 139 e 140, sao apresentados os desempenhos dos
métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-
JEC para o caso de duas antenas de transmissdo (A4; = 2) e uma antena de
recepgao (A, = 1) em funcao da SNR, para diferentes subfiltros utilizados no
processo de equalizacao. Com o intuito de obter figuras de desempenho que
levem em consideracao um compromisso entre throughput e treinamento, sao
analisadas as situacoes onde sao empregados 25 simbolos de treinamento por
antena de transmissao (10% do total de simbolos transmitidos por quadro).

Nas figuras 138 e 139, sao apresentados os desempenhos dos
métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em
funcao da SNR e das dimensoes dos subfiltros utilizados no processo de equa-
lizagao (1X;, 2X; e 4X;). Pode-se verificar que a medida que a SN R aumenta,
o aumento da dimensao dos subfiltros resulta num aumento significativo do de-
sempenho. Entretanto, o ganho de desempenho oferecido pelo aumento dos
subfiltros de 2.X; para 4.X; s6 se faz presente se a SN R for maior que 12 dB,
para o método de CSTBC-RLS-EPC, e maior que 15 dB, para o método de
CSTBC-RLS-EPCCE.

Na figura 140, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC em funcao da SN R e dos subfiltros utilizados no processo de
equalizagao (1X; e 2X;). Pode-se verificar que & medida que a SN R aumenta, o
aumento da dimensao dos subfiltros também resulta num aumento significativo
do desempenho. Entretanto, o ganho de desempenho oferecido pelo aumento
dos subfiltros de 1.X; para 2X; s6 se faz presente se a SN R for maior que 10 dB.

Na figura 141, é apresentada uma comparacao de desempenho
entre os trés métodos analisados em funcao da SN R, para diferentes dimensoes
dos subfiltros empregados no processo de equalizacao. Pode-se verificar que, para
as condigoes analisadas, o método de CSTBC-RLS-EPC apresenta um ganho
significativo de desempenho em relacao aos demais métodos. Nota-se ainda
que os métodos analisados tendem a apresentar assintoticamente um patamar

residual de erro a medida que a SN R aumenta.
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Figura 138: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao e
1 antena de recepgao usando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq), em fungao do tamanho

dos subfiltros (N.) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G = 8§,
Ny =4, N,=25e L, = 17)
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Figura 139: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepcdo usando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq), em funcéo do
tamanho dos subfiltros (N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (A4; = 2, A, =1,

G=8,N,=4 N, =25¢ L, = 17)
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Figura 140: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao e
1 antena de recepgao usando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em fungéo do
tamanho dos subfiltros (N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (A4; = 2, A, = 1,
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Figura 141: BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de transmissao e
1 antena de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em func¢ao do tamanho dos subfiltros (N.) e da SNR para um
canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1,G=8, N, =4, N, =25¢ L. =17)
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Nas figuras 142, 143 e 144, sao apresentados os desempenhos dos
métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-
JEC para o caso de duas antenas de transmissdo (A4; = 2) e uma antena de
recepgao (A, = 1) em funcao da SNR, para diferentes subfiltros utilizados no
processo de equalizagao. Sao analisadas agora as situagoes onde sao empregados
50 simbolos de treinamento por antena de transmissao (20% do total de simbolos
transmitidos por quadro de dados).

Nas figuras 142 e 143, sao apresentados os desempenhos dos
métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em
funcao da SN R e das dimensoes dos subfiltros utilizados no processo de equa-
lizagao (2X; e 4X;). Pode-se verificar que a medida que a SNR aumenta, o
aumento da dimensao dos subfiltros resulta num aumento significativo do de-
sempenho.

Na figura 144, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC em funcao da SNR e dos subfiltros utilizados no processo de
equalizagao (1X; e 2X;). Pode-se verificar que a medida que a SN R aumenta, o
aumento da dimensao dos subfiltros também resulta num aumento significativo
do desempenho.

Na figura 145, é apresentada uma comparacao de desempenho
entre os trés métodos analisados em funcao da SN R, para diferentes dimensoes
dos subfiltros empregados no processo de equalizacao. Pode-se verificar que, para
as condicoes analisadas, o método de CSTBC-RLS-EPC apresenta um ganho

significativo de desempenho em relacao aos demais métodos.
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Figura 142: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao e

1 antena de recepgao usando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq), em fungao do tamanho

dos subfiltros (N.) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1, G = 8§,

N, =4, N, =50 ¢ L. = 17)
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Figura 143: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao

e 1 antena de recepcdo usando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq), em funcéo do

tamanho dos subfiltros (N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (A4; = 2, A, =1,

G=8 N,=4, N,=50e¢ L. = 17)
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CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq) - (&1)
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Figura 144: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao e
1 antena de recepgao usando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em fungéo do
tamanho dos subfiltros (N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (A4; = 2, A, = 1,

G=8 N,=4, N, =50e L. =17)
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Figura 145: BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de transmissao e
1 antena de recepcao usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em func¢ao do tamanho dos subfiltros (N.) e da SNR para um
canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =1,G=8, N, =4, N, =50¢e L. =17)
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Nas figuras 146, 147 e 148, sao apresentados os desempenhos dos
métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-
JEC para o caso de duas antenas de transmissao (A; = 2) e duas antenas de
recepgao (A, = 2) em funcao da SNR, para diferentes subfiltros utilizados no
processo de equalizacao. com o intuito de obter figuras de desempenho que
levem em consideracao um compromisso entre throughput e treinamento, sao
analisadas as situacoes onde sao empregados 25 simbolos de treinamento por
antena de transmissao (10% do total de simbolos transmitidos por quadro de
dados).

Nas figuras 146 e 147, sao apresentados os desempenhos dos
métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em
funcao da SNR e das dimensoes dos subfiltros utilizados no processo de equa-
lizagao (1X;, 2X; e 4X;). Pode-se verificar que a medida que a SN R aumenta,
o aumento da dimensao dos subfiltros resulta num aumento significativo do de-
sempenho.

Na figura 148, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC em funcao da SN R e dos subfiltros utilizados no processo de
equalizacao (1X; e 2X;). Pode-se verificar que, devido a limitagao da quantidade
de simbolos de treinamento, o aumento da dimensao dos subfiltros resulta numa
reducao do desempenho.

Na figura 149, é apresentada uma comparacao de desempenho
entre os trés métodos analisados em funcao da SN R, para diferentes dimensoes
dos subfiltros empregados no processo de equalizagao. Pode-se verificar que, para
as condicoes analisadas, o método de CSTBC-RLS-EPC apresenta um ganho
significativo de desempenho em relagao aos demais métodos. Nota-se que, para
o caso de duas antenas de recepcao, os métodos analisados também tendem a
apresentar assintoticamente um patamar residual de erro a medida que a SNR

aumenta.
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CSTBC-RLS-EPC (ChipEq) - (A2)
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Figura 146: BER para um sistema W-CDMA (c6digos longos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recepgio usando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq), em fungio do
tamanho dos subfiltros (N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (A; = 2, A, = 2,

G=8,N,=4 N, =25¢ L, = 17)
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Figura 147: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recepc¢do usando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq), em fungao do
tamanho dos subfiltros (N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (A; = 2, A, = 2,

G=8,N,=4 N, =25¢ L, = 17)
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CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq) - (42)
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Figura 148: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao e
2 antenas de recepgao usando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em fungao do
tamanho dos subfiltros (N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (A; = 2, A, = 2,

G=8,N,=4 N, =25¢ L, = 17)

CSTBC (ChipEq) — Comparacéo de Desempenr;ezm

CSTBC-RLS-EPC (1X)
‘[} CSTBC-RLS-EPCCE (1X)
O CSTBC-RLS-MIMO-JEC (1X)
CSTBC-RLS-EPC (2X)
-} CSTBC-RLS-EPCCE (2X)
- CSTBC-RLS-MIMO-JEC (2X)

CSTBC-RLS-EPC (4)(‘)
-5 CSTBC-RLS-EPCCE (4><‘)

m 3
L 10 i
Mmoo b N Ny B
- @
: Voooy
f
N =500 ~ol
N =4 B--o___
L |N=25 i}
107! E
G=8
Dimenséo: dos Subfiltros=17,35,69 ~
Espalhamento Complexo = C6digos Aleatorios \ N Y T =l
Comp. de Multipercurso=3/ Compr. do Canal=17 < 74
10’6 L L N
0 5 20 25

10 15
SNR (dB)

Figura 149: BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de transmissao e
2 antenas de recepgao usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em func¢ao do tamanho dos subfiltros (N.) e da SNR para um
canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, G=8, N, =4, N, =25¢ L. =17)
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Nas figuras 150, 151 e 152, sao apresentadas as BER dos métodos
de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC para
o caso de duas antenas de transmissao (A; = 2) e duas antenas de recepgao
(A, = 2) em fungao da SN R, para diferentes subfiltros utilizados no processo de
equalizagao. Sao analisadas agora as situagoes onde sao empregados 50 simbolos
de treinamento por antena (20% do total de simbolos transmitidos por quadro
de dados).

Nas figuras 150 e 151, sao apresentadas comparagoes de desempe-
nho para os métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectiva-
mente, em funcao da SN R e dos subfiltros utilizados no processo de equalizagao
(2X; e 4X;). Pode-se verificar que a medida que a SN R aumenta, o aumento
da dimensao dos subfiltros resulta num aumento significativo do desempenho.

Na figura 152, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC em funcao da SN R e dos subfiltros utilizados no processo de
equalizacao (1X; e 2X;). Pode-se verificar que, devido a limitagao da quantidade
de simbolos de treinamento, o aumento da dimensao dos subfiltros resulta numa
redugao do desempenho.

Na figura 153, é apresentada uma comparacao de desempenho
entre os trés métodos analisados em funcao da SN R, para diferentes dimensoes
dos subfiltros empregados no processo de equalizacao. Pode-se verificar que, para
as condicoes analisadas, o método de CSTBC-RLS-EPC apresenta um ganho
significativo de desempenho em relacao aos demais métodos. Nota-se ainda
que os métodos analisados tendem a apresentar assintoticamente um patamar

residual de erro a medida que a SN R aumenta.
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CSTBC-RLS-EPC (ChipEq) - (A2)
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Figura 150: BER para um sistema W-CDMA (c6digos longos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recepgio usando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq), em fungio do
tamanho dos subfiltros (N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (A; = 2, A, = 2,
G=8 N,=4, N, =50e L, = 17)
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Figura 151: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recepc¢do usando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq), em fungao do
tamanho dos subfiltros (N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (A; = 2, A, = 2,

G=8 N,=4, N,=50e¢ L. = 17)
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CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq) - (42)
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Figura 152: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao e
2 antenas de recepgao usando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em fungao do
tamanho dos subfiltros (N.) e da SN R para um canal com 3 multipercursos (A; = 2, A, = 2,
G=8 N,=4, N, =50e L, = 17)
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Figura 153: BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de transmissao e
2 antenas de recepgao usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em func¢ao do tamanho dos subfiltros (N.) e da SNR para um
canal com 3 multipercursos (4; =2, A, =2, G=8, N, =4, N, =50¢e L. =17)



266

Nas figuras 154 e 155, sao apresentadas as curvas de aprendizado
do método de CSTBC-RLS-EPC para os casos de duas antenas de transmissao
(A; = 2) e uma e duas antenas de recepgao (A, = 1 e A, = 2), respectivamente,
para subfiltros utilizados no processo de equalizacao de diferentes dimensoes
(1X;, 2X; e 4X)), considerando uma SN R de 10 dB.

Verifica-se que, para o método de CSTBC-RLS-EPC (e também
para o método de CSTBC-RLS-EPCCE), aumentando a dimensao dos subfil-
tros empregados no processo de equalizacao, pode-se obter uma redugao do MSE
tanto para o caso de uma antena como de duas antenas de recepgao, embora
seja necessario um tempo maior de aprendizado (maior nimero de simbolos de
treinamento). Nota-se ainda que, as taxas de convergéncia das curvas de apren-
dizado para os casos de subfiltros com dimensao 1X;, 2X; e 4X; ndo aumentam
com o aumento do nimero de antenas de recepcao utilizado.

Nas figuras 156 e 157, sao apresentadas as curvas de aprendizado
do método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC para os casos de duas antenas de trans-
missao (A; = 2) e uma e duas antenas de recepgao (A, =1 e A, = 2), respecti-
vamente, considerando diferentes dimensées dos subfiltros (1.X; e 2.X;) utilizados
no processo de equalizacao para uma SN R de 10 dB.

Para o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC empregando uma an-
tena de recepgao, o aumento da dimensao dos subfiltros empregados no processo
de equalizacao requer uma tempo de treinamento expressivo para oferecer uma
reducao do MSE (V; > 40, ou seja, maior que 320 chips). Para o caso de duas an-
tena de recepgao, o aumento da dimensao dos subfiltros empregados no processo
de equalizacao requer uma tempo de treinamento ainda maior e, para a faixa de
simbolos de treinamento analisada, o aumento da dimensao dos subfiltros nao
oferece uma redugao do MSE.

Pode-se verificar ainda que o método de CSTBC-RLS-EPC apre-
senta um MSE residual muito menor que aquele apresentado pelo método de

CSTBC-RLS-MIMO-JEC para as condicoes analisadas.
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Curva de Aprendizado — CSTBC-RLS-EPC (ChipE
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Figura 154: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq) em fungao do
tamanho dos subfiltros (N.) para um canal com 3 componentes de multipercurso (4; = 2,
A.=1,G=8, N, =4, N, =17,35,69, SNR=10e L. = 17)

Curva de Aprendizado - CSTBC-RLS-EPC (ChipE

++ CSTBC-RLS-EPC (1X)
= = CSTBC-RLS-EPC (2)(‘)
— CSTBC-RLS-EPC (4X)

-6F

-18 FDimensao-dos Subfiltros=17,35,69 -
Espalhamento Complexo — Cédigos Aleatérios
Comp. de Multipercurso=3 / Compr. do Canal=17

-20 1 1 1 1 1 1 I
0 50 100 150 200 250 300 350 400

Iteracdes

Figura 155: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissao e
2 antenas de recepgdo empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq) em fungéo do
tamanho dos subfiltros (N.) para um canal com 3 componentes de multipercurso (4; = 2,

A, =2, G=8, N, =4, N.=17,35,69, SNR=10e L, = 17)
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Curva de Aprendizado - CSTBC-RLS-MIMO-JEC (Chip
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Figura 156: Curva de aprendizado de um sistema W-

250

CDMA com 2 antenas de transmissao e 1

antena de recepcao empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq) em fun¢ao

do tamanho dos subfiltros (N.) para um canal com 3 componentes de multipercurso (A; = 2,

A, =1,G=8,N,=4, N.=17,35, SNR=10e L. = 17)
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Figura 157: Curva de aprendizado de um sistema W-

250 300 400

CDMA com 2 antenas de transmissao e 2

antenas de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq) em funcao

do tamanho dos subfiltros (N.) para um canal com 3 componentes de multipercurso (A; = 2,

A, =2, G=8, N, =4, N.=17,35, SNR=10e L, = 17)
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8.4.7 Comparacgao entre a CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE
e CSTBC-RLS-MIMO-JEC usando Cdédigos Curtos e Codigos
Longos para Canais com Desvanecimento Seletivo em

Freqiiéncia

Nesta subsegao, sao apresentadas comparagoes de desempenho en-
tre o downlink de sistemas W-CDMA sincronos empregando cédigos de embara-
lhamento longos e cédigos de embaralhamento curtos. Os sistemas comparados
utilizam os métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC para canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia.

Os sistemas analisados empregam 4 DPCH (V,, = 4) por célula,
cada um associado a um usuario especifico. Os streams de dados transmitidos
em cada DPCH sao compostos por 500 simbolos (N, = 500), divididos em
dois substreams de 250 simbolos (Ng = 250). Os resultados apresentados sao
obtidos avaliando 2500 quadros (Ny. = 2500). Com o intuito de obter figuras
de desempenho que levem em consideragao um compromisso entre throughput e
convergéncia, considera-se o emprego de 25 simbolos de treinamento por antena
(10% do total de simbolos transmitidos por quadro de dados).

Para ambos os sistemas comparados, o processo de espalhamento
espectral ortogonal para a canalizacao ¢é feito através da utilizacao de codigos
de Walsh (G = 8). Para o caso de cddigos de embaralhamento curtos, sao
usados codigos aleatorios com periodo de repeticao igual a duracao de simbolo
(G = 8). Para o caso de c6digos de embaralhamento longos, sdo empregados
codigos aleatérios com duragao igual a duragdo de um quadro (500 simbolos).
As simulacoes sao desenvolvidas para uma taxa de dados por canal igual a 480
ksps.

O processo de equalizagdo (RLS) é feito a nivel de chip (ChipEq)
e emprega subfiltros com dimensoes 2X; (2 - L.+ 1). O processo de estimativa
dos canais (RLS) também é feito a nivel de chip e considera que a dimensao
dos filtros empregados ¢ igual a dimensao dos canais de propagacao. O fator de

esquecimento do algoritmo RLS é igual a 1 (A.s = 1).
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Assume-se durante as simulagoes, que o canal de propagacao é fixo
durante um quadro e pode ser representado por um filtro de FIR de dimensao 17
(L. = 17). A cada quadro transmitido, é gerado um novo canal de propagacao,
composto por 3 componentes de multipercurso independentes, cujas envoltorias
e fases apresentam distribuigoes de Rayleigh e uniforme, respectivamente. Cada
componente de multipercurso é alocado aleatoriamente num dos coeficientes do
filtro de FIR que representa o canal.

Nas figuras 158, 159 e 160, sao apresentadas as BER em funcao
da SNR dos métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC para o caso de duas antenas de transmissao (4; = 2) e uma
antena de recepcao (A, = 1), considerando sistemas empregando cédigos de
embaralhamento curtos e longos.

Nas figuras 158 e 159, sao apresentadas comparacoes de desempe-
nho entre o uso de cédigos de embaralhamento curtos e longos, para os métodos
de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em funcao da
SN R. Pode-se verificar que a medida que a SN R aumenta, os sistemas empre-
gando cédigos longos apresentam um aumento significativo do desempenho em
relacao a aqueles empregando cédigos curtos.

Na figura 160, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC em funcao da SNR e do tipo de cédigo de embaralhamento
usado. Pode-se verificar que, para o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC, o uso
de codigos longos também apresenta um aumento significativo do desempenho.

Na figura 161, é apresentada uma comparacao de desempenho en-
tre os métodos analisados em funcao da SN R e do tipo de cédigo de embaralha-
mento usado. Pode-se verificar que, para as condigoes analisadas, o método de
CSTBC-RLS-EPC empregando cédigos de embaralhamento longos apresenta um
ganho significativo de desempenho em relagao aos demais métodos. Como men-
cionado anteriormente, as comparacoes com o método de CSTBC-RLS-MIMO-
JEC devem levar em consideracao o aumento da complexidade quando sao em-

pregados subfiltros de mesma dimensao que os demais métodos.
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CSTBC-RLS-EPC (ChipEq) - (A1)

CSTBC-RLS-EPC (2X) - Cod. Longos
s CSTBC-RLS-EPC (2X) - Cod. Curtos
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Figura 158: Comparacao de desempenho entre cidigos curtos e cddigos longos (aleatdrios)
para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissdo e 1 antena de recepc¢do usando

o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq) considerando N, = 35 (4; = 2, A, = 1, G = 8§,
Ny, =4, N,=25e L, = 17)
CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq) - gAl)

B CSTBC-RLS-EPCCE (2X) - Cod. Longos
I CSTBC-RLS-EPCCE (2XI) - Cod. Curtos
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Figura 159: Comparacao de desempenho entre cédigos curtos e cddigos longos (aleatdrios)
para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepgao usando o
método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq) considerando N, = 35 (4; =2, A, =1, G =8,
Ny=4, Ny =25e L. =17)
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CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq) - (&1)

0
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Figura 160: Comparacao de desempenho entre cidigos curtos e cddigos longos (aleatérios)
para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissdo e 1 antena de recepgao usando o
método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq) considerando N, =35 (4; =2, A, =1, G = 8§,
Ny =4, Ny=25e L. =17)
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Figura 161: Comparacao de desempenho entre cédigos curtos e cddigos longos (aleatdrios)
para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissdo e 1 antena de recepcao usando
os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq)
considerando N, =35 (4; =2, A, =1,G=8, N, =4, Ny=25¢e L. =17)
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Nas figuras 162, 163 e 164, sao apresentadas as BER em funcao
da SNR dos métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-
RLS-MIMO-JEC para o caso de duas antenas de transmissao (A; = 2) e duas
antenas de recepcao (A, = 2), considerando sistemas empregando cédigos de
embaralhamento curtos e longos.

Nas figuras 162 e 163, sao apresentadas comparagoes de desempe-
nho entre o uso de cédigos de embaralhamento curtos e longos, para os métodos
de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em funcao da
SN R. Pode-se verificar que a medida que a SN R aumenta, os sistemas empre-
gando cédigos longos apresentam um aumento significativo do desempenho em
relacao a aqueles empregando cédigos curtos.

Na figura 164, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-
RLS-MIMO-JEC em funcao da SNR e do tipo de cédigo de embaralhamento
usado. Pode-se verificar que, devido a quantidade limitada de simbolos de treina-
mento, o aumento de desempenho oferecido pelo uso de codigos longos é bastante
reduzido (aproximadamente 0.5 dB).

Na figura 165, é apresentada uma comparacao de desempenho
entre os trés métodos analisados em fungao da SNR e do tipo de codigo de
embaralhamento usado. Pode-se verificar que, para as condigoes analisadas, o
método de CSTBC-RLS-EPC empregando cédigos de embaralhamento longos
apresenta um ganho significativo de desempenho em relagao aos demais métodos
em quase toda a faixa de SN R analisada. Todavia, para SN R maiores que 18
dB, o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC empregando cédigos de embaralha-
mento curtos e longos apresenta um ganho adicional de desempenho em relagao
ao método de CSTBC-RLS-EPC. Novamente, deve-se ressaltar que o método
de CSTBC-RLS-MIMO-JEC apresenta, entretanto, um aumento significativo
de complexidade, quando sao empregados subfiltros de mesma dimensao que os

demais métodos.
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Figura 162: Comparacao de desempenho entre cidigos curtos e cddigos longos (aleatdrios)

para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissdo e 2 antenas de recepgao usando
o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq) considerando N, = 35 (4; = 2, A, = 2, G = 8§,
Ny =4, Ny=25e L. =17)
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Figura 163: Comparacao de desempenho entre cédigos curtos e cédigos longos (aleatdrios)

para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recepcao usando o
método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq) considerando N, = 35 (4; = 2, A, =2, G =8,
Ny=4, Ny =25e L. =17)
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Figura 164: Comparacao de desempenho entre cédigos curtos e cddigos longos (aleatdrios)

para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissdo e 2 antenas de recepgao usando
o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq) considerando N, = 35 (A = 2, A, = 2,
G=8 N,=4,N,=25¢e L. =17)
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Figura 165: Comparacao de desempenho entre cédigos curtos e cédigos longos (aleatdrios)

para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissao e 2 antenas de recep¢ao usando

os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq)

considerando N, =35 (4; =2, A, =2, G=8, N, =4, Ny =25¢e L. =17)
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8.4.8 CSTBC-RLS-EPCICE usando Cédigos Longos para Canais

com Desvanecimento Seletivo em Freqiiéncia

Nesta subsecao, sao apresentados alguns resultados de simulagao
para o downlink de um sistema W-CDMA sincrono empregando cédigos de em-
baralhamento longos e o método de CSTBC-RLS-EPCICE para canais com
desvanecimento seletivo em freqiiéncia.

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (N,, = 4) por
célula, cada um associado a um usudrio especifico. Os streams de dados transmi-
tidos em cada DPCH s&o compostos por 500 simbolos (N = 500), divididos em
dois substreams de 250 simbolos (Ng = 250). Os resultados apresentados s@o
obtidos avaliando 4000 quadros (N, = 4000). Os simbolos de treinamento estao
presentes nos dois blocos que compoem o stream e sao adicionados simbolos de
guarda para evitar a IBI. Assume-se que sao usados 25 simbolos de treinamento
por antena de transmissao (10% do total de simbolos transmitidos por quadro
de dados).

O processo de espalhamento espectral ortogonal para a canalizacao
é feito através da utilizacdo de codigos de Walsh (G = 8) e o processo de em-
baralhamento é obtido através do uso de cédigos aleatorios com duracao igual
a duragao de um quadro (500 simbolos). As simulagoes sao desenvolvidas para
uma taxa de dados por canal igual a 480 ksps.

O processo de equalizagao (RLS) é feito a nivel de chip (ChipEq) e
emprega subfiltros com dimensoes 2X; (2- L.+ 1) ou 4X; (4- L.+1). O processo
de estimativa dos canais (RLS) também é feito a nivel de chip e considera que a
dimensao dos filtros empregados ¢ igual a dimensao dos canais de propagacao. O
fator de esquecimento do algoritmo RLS (empregado nos processos de estimativa
dos canais e de equalizacao) ¢ igual a 1 (A5 = 1). O método de CSTBC-RLS-
EPC é usado, ao longo desta subsecao, como referéncia de desempenho.

Assume-se durante as simulagoes, que o canal de propagacao é fixo
durante um quadro e pode ser representado por um filtro de FIR de dimensao

17 (L. = 17).



277

Nas figuras 166 e 167, sao apresentados os desempenhos do método
de CSTBC-RLS-EPCICE empregando subfiltros para o processo de equalizagao
de dimensao 2X; e 4X;, respectivamente, para o caso de duas antenas de trans-
missao (A; = 2) e uma antena de recepcao (A, = 1), em fungdo da SNR e do
numero de iteracoes do processo de estimativa dos canais de propagacao.

O método de CSTBC-RLS-EPCICE sem nenhuma iteracao
(Niter = 0) é equivalente ao método de CSTBC-RLS-EPCCE. Deste modo,
pode-se verificar que, para os dois cenarios de subfiltros utilizados no processo
de equalizacao (2X; e 4X;), com apenas uma iteracao, o método de CSTBC-RLS-
EPCICE apresenta ganhos significativos de desempenho em relagao ao método
de CSTBC-RLS-EPCCE, a medida que a SN R aumenta. Para o cenario de
subfiltros utilizados no processo de equalizacao de dimensao 2.X;, pode-se obter
um ganho de aproximadamente 8.5 dB para uma BER de 6 - 107 e para o
cenario de subfiltros de dimensao 4.X;, pode-se obter um ganho de aproximada-
mente 8 dB para uma BER de 2 - 1074, Empregando duas iteracoes, as figuras
de desempenho obtidas pelo método de CSTBC-RLS-EPCICE se tornam muito
proximas as oferecidas pelo método de CSTBC-RLS-EPC, para os dois cenarios
analisados.

Na figura 168, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-
RLS-EPCICE empregando subfiltros para o processo de equalizacao de dimensao
4X;, para o caso de duas antenas de transmissao (A; = 2) e duas antenas de
recepgao (A, = 2), em fun¢ao da SN R e do nimero de iteragdes do processo de
estimativa dos canais de propagacao.

Analisando os resultados obtidos, pode-se verificar que, com ape-
nas uma iteragao, o método de CSTBC-RLS-EPCICE apresenta ganhos sig-
nificativos de desempenho em relacao ao método de CSTBC-RLS-EPCCE, a
medida que a SN R aumenta. Como exemplo, pode-se obter um ganho de apro-
ximadamente 4 dB para uma BER de 2-107%. O aumento de uma para duas
iteracoes nao traz nenhum ganho de desempenho para as faixas de SNR e de

BER analisadas.
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CSTBC (ChipEq) - Comparacéo de Desempenqgl()b«
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Figura 166: BER para um sistema W-CDMA (c6digos longos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (ChipEq), em funcao

do ntumero de iteragbes e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 1,

G=8 N,=4, N, =35 Ny=25¢e L. =17)
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Figura 167: BER para um sistema W-CDMA (cddigos longos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepgao empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (ChipEq), em funcao
do numero de iteragbes e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, 4, = 1,

G=8,N,=4, N, =69, N,=25¢e L, = 17)
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CSTBC (ChipEq) — Comparacao de Desempenk;eZ)A
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Figura 168: BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de transmissao e
2 antenas de recepcao empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (ChipEq), em funcao
do ntmero de iteragoes e da SNR para um canal com 3 multipercursos (4; = 2, A, = 2,

G=8 N,=4,N. =69, Ny=25e L. =17)



280

8.5 Resumo do Capitulo e Principais Comentarios

Neste capitulo, as estruturas de STBC propostas no capitulo an-
terior foram estendidas para aplicacoes em sistemas W-CDMA devido sua im-
portancia nos futuros sistemas de comunicagao sem fio e a crescente necessidade
de aumentar a capacidade do downlink sem, entretanto, comprometer a comple-
xidade da EM.

Em funcao das caracteristicas dos sistemas W-CDMA, a STBC
pode ser implementada basicamente em dois niveis: nivel de simbolo (STBC)
e nivel de chip (CSTBC). Em fungao dos resultados apresentados para canais
planos em freqiiéncia, onde a estrutura a nivel de chip se mostrou mais robusta as
variagoes do canal do que a estrutura a nivel de simbolo, as estruturas propostas
para canais seletivos em freqiiéncia foram desenvolvidas apenas a nivel de chip.

As estruturas de CSTBC propostas foram desenvolvidas para sis-
temas W-CDMA empregando codigos de espalhamento curtos e longos. Deste
modo, o processo de equalizagao associado a CSTBC também pode ser realizado
a nivel de simbolo (para cédigos de espalhamento curtos) e a nivel de chip (para
cédigos de espalhamento longos). A utilizagao da abordagem a nivel de chip para
codigos de espalhamento longos apresenta uma maior robustez a canais com de-
lay spread elevados (maiores que a duragao de simbolo), além de permitir que
o processo de adaptacao seja feito a nivel de chip, disponibilizando uma quanti-
dade maior de simbolos de treinamento. Por outro lado, a abordagem a nivel de
simbolo para codigos de espalhamento curtos permite explorar as propriedades
de cicloestacionaridade dos cédigos para aumentar a supressao a interferéncia

quando o delay spread é reduzido (menor que a duragao de simbolo).



9 FUNDAMENTOS DO PRINCIiPIO TURBO

Nos capitulos anteriores, foram propostas varias técnicas diferen-
tes para oferecer um acesso sem fio de alta velocidade, tanto no wuplink como
no downlink, mais robusto as distor¢oes causadas pelos canais de propagacao
por multipercurso. Entretanto, as técnicas apresentadas nao contemplam a uti-
lizagao dos chamados, métodos de codificagao de correcao de erro direta (FEC).
A FEC é uma técnica bastante empregada no projeto de sistemas de comu-
nicagao digital sem fio para aumentar a confiabilidade e oferecer uma melhora
no desempenho através do mapeamento da sequéncia de sinais de informacao
numa seqiiéncia de cédigos que agrega redundancia e memoria a informagao
transmitida [Pro95], [ZP01], [LM98].

A teoria da informacao estabelece que, empregando cédigos
aleatdrios, pode-se obter taxas de erro tendendo a zero a medida que o bloco
de codificagao, ou de maneira equivalente, o comprimento de restricao, tende
ao infinito. Entretanto, nao é possivel decodificar um codigo verdadeiramente
aleatério. Além disto, o aumento da complexidade do cédigo associado ao au-
mento do bloco de codificacao ou do comprimento de restricao, requer um au-
mento exponencial correspondente na complexidade de decodificagao [BMDO3].
Assim, normalmente sao empregados cédigos que oferecem um bom compromisso
entre a taxa de erro e a complexidade de decodificacao.

Em 1993, foi apresentado por Berrou, Glavieux e Thitimajshima
[BGTI3|, um novo esquema de codificagdo de canal que permite aumentar sig-
nificativamente o desempenho dos métodos de FEC, denominado de codificacao
turbo. Nesse trabalho seminal, foram apresentados resultados indicando que

o emprego da codificacao turbo possibilita atingir indices de capacidade muito
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proximos das predigoes indicadas por Shannon para canais AWGN [Sha48] (apro-
ximadamente 0.5 dB do limite de capacidade para uma BER de 1-1075), cau-
sando inicialmente, uma enorme contestacao da comunidade cientifica.

A codificacao turbo supera o paradoxo entre a taxa de erro e a
complexidade de decodificagao através da concatenacao de codigos por meio
de entrelacadores, de forma que o cédigo resultante é suficientemente aleatério
para prover taxas de erro relativamente baixas, e de técnicas iterativas de deco-
dificacao baseadas em informacao suave, de forma a oferecer um método eficiente
e viavel de decodificacao.

O termo turbo, associado ao método de codificacao apresentado
em [BGT93], foi escolhido fundamentalmente pelo fato do processo de deco-
dificacao empregar um método iterativo baseado em realimentagao, similar ao
conceito empregado nos turbocompressores usados em motores a combustao, e
nao em funcao das caracteristicas dos cédigos empregados. Assim, o principio
turbo esta relacionado com o processo iterativo baseado em informacao suave,
que € a razao principal do notéavel desempenho da codificagao turbo. Em funcao
disto, o principio turbo é muito mais abrangente do que a codificacao turbo,
onde foi originalmente concebido, podendo ser aplicado com sucesso a varios ou-
tros problemas de deteccao e decodificagao, como por exemplo a equalizagao, a
deteccao multiusudrio, o processamento espago-temporal, a codificacao espago-

temporal, a modulacao codificada, entre outros.

9.1 Introducao a Correcao de Erros Direta

A funcao bésica das técnicas de FEC, como o préprio nome su-
gere, ¢ reduzir a quantidade dos erros de recepcao presente em sistemas de
comunicagao digital. Isto é normalmente quantificado pela BER, definida pela
relacao entre o nimero de bits recebidos com erro e o total de bits recebidos.
A utilizagado de técnicas de codificagao permite reduzir a SNR necessaria, em
relagdo a um sistema sem codificagdao, para obter uma dada BER. Esse ganho

na SNR é comumente denominado ganho de codificagao.
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9.1.1 Coddigos de Bloco

Um dos primeiros métodos praticos de FEC foi desenvolvido em
1950 por Hamming [Ham50]. Os chamados cédigos de Hamming sdo cédigos
de bloco com distancia minima 3 (d,;, = 3) [ZP01] e capacidade para corrigir
apenas um unico erro (g; = 1) e detectar no maximo dois erros. Outro trabalho
nao menos importante foi desenvolvido por Golay em 1949 [Gol49]. Os chamados
codigos de Golay sao codigos de bloco ciclicos com distancia minima 7 (dyi, = 7),
permitindo a corre¢ao de até trés erros (e, = 3) [ZPO01].

Os cédigos de Hamming e de Golay sao exemplos de codigos per-
feitos [SkI88]. Um cddigo perfeito tem a interessante propriedade que todos os
padroes de erros com distancia de Hamming dy [ZP01], em relagao ao seu padrao
de origem, menores ou iguais a €; podem ser corrigidos através da decodificacao
de ML e qualquer padrao de erros com dg, em relacao ao seu padrao de origem,
maior que €; nao pode ser corrigido [ZP01].

Em 1957, os chamados codigos ciclicos, uma importante classe de
c6digos de bloco, foram apresentados formalmente pela primeira vez [Pra57]. Os
codigos ciclicos apresentam a propriedade de que qualquer deslocamento ciclico
de uma palavra de codigo gera uma nova palavra de codigo. Devido a esta
propriedade, é possivel obter uma estrutura de codigo mais robusta que pode ser
explorada para reduzir a complexidade do processo de decodificacao. Um marco
importante na codificacao ciclica sao os chamados cédigos BCH, desenvolvidos
independentemente por Hocquenghem em 1959 [Hoc59] e por Bose e Chaudhuri
em 1960 [BR60]. Esses cédigos, definidos sobre uma estrutura matemética de
campos finitos [HLY02], sdo uma subclasse dos cédigos ciclicos binarios com
capacidade de corre¢ao de multiplos erros e estao entre os cédigos ciclicos mais
importantes por oferecerem um ganho de codificacao significativo, uma ampla
gama de taxas de codificagao e uma complexidade de decodificacao viavel para
implementagoes de alta velocidade [Pet60)].

Em 1960, os cédigos BCH foram estendidos para alfabetos nao

bindrios por Reed e Solomon [RS60]. Os chamados cédigos de Reed-Solomon
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sao efetivos na correcao de erros em rajadas e apresentam, para uma dada taxa
de codificacao, a maior distancia minima possivel para um codigo linear. Apods
a introducao de algoritmos eficientes de decodificacao, como o algoritmo pro-
posto por Berlekamp em [Ber65], a implementagao do método de Reed-Solomon
tornou-se viavel e seguiram-se uma série de aplicagoes no campo espacial, na
transmissdo de video digital (DVB) e em sistemas de audio digital (compact
disc). Os cédigos de Reed-Solomon sdo também comumente encontrados numa
estrutura concatenada [ZP01], [Pro95].

Atualmente, os chamados cédigos de cheque de paridade de baixa
densidade (LDPC), originalmente descobertos por Gallager em 1962 [Gal62],
tem recebido um crescente interesse apds a descoberta que apresentam um de-
sempenho muito préximo do limite estabelecido por Shannon [RU03].

Apesar do sucesso dos codigos de bloco, existe uma série de des-
vantagens com relagao a seu uso como a necessidade de receber completamente
uma palavra de cédigo antes de iniciar o processo de decodificacao, a necessi-
dade de um sincronismo de quadro preciso, o emprego tipico do processo de
decodificacao baseado em decisao abrupta e um desempenho ruim para SNR
baixas. Na verdade, a redugao de desempenho dos cédigos de bloco estd associ-
ada ao processo de decodificacao baseado em decisao abrupta e nao a estrutura
dos codigos. Assim, recentemente varios algoritmos de decodificacao em trelica
baseados em decisao suave foram propostos [LKFF98], [HLY02] com o intuito
de oferecer ganhos adicionais de desempenho a codificagao de bloco.

A estratégia geral empregada pelos codigos de bloco consiste em
agrupar N, bits da seqiiéncia de informagao a ser transmitida em blocos, denomi-
nados qp((), e acrescentar a cada bloco N;— N, bits de redundancia, produzindo
palavras de c6digo q.(¢) compostas por N; bits. O cédigo resultante (N;, N,),
apresenta uma taxa de codificagdo dada por N,/N; e a habilidade de corrigir ;

erros, determinados por:

£ = Vdmn_l)J (209)
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Onde,
dmin, ¢ a distancia de Hamming minima do cédigo [ZP01]

|z] representa o maior inteiro que nao excede x

Considerando a utilizacao de cédigos de bloco lineares, o processo
de codificacao (IV;, IV;) pode ser completamente especificado pela matriz de codi-
ficacao de canal G, [ZP01], composta por N, linhas linearmente independentes
de vetores com N, elementos. Assim, todas as palavras de cédigo podem ser
geradas pela combinagao linear dos N, vetores linha.

Seja a matriz de codificacao de canal G., dada por:

£o 90,0 T go,N,—1
G.= : = : : : (210)

gN,—1 9INg-1,0 " GgNg—1,N;—1

E seja o ¢-ésimo bloco de dados de informagao q(¢) a ser codifi-

cado, dado por:

() = [@(Q): (¢ + Ny = D]", ap(i) € GF(2) (211)

Pode-se determinar a palavra de cdédigo q.(() de dimensao N,

CO1mo:.

q.(¢) = G - q(¢) (212)

Onde,

Qe(¢) = (), qe(C+ N = 1)) (213)
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9.1.2 Cddigos Convolucionais

As desvantagens apontadas pelo emprego dos cédigos de bloco
podem ser evitadas através do uso de uma outra classe de cédigos, os chama-
dos cédigos convolucionais, introduzidos pela primeira vez por Elias em 1955
[Eli55]. Diferentemente dos cédigos de bloco, os c6digos convolucionais adicio-
nam informacao de redundancia a um stream continuo de dados de informacao
e dependéncia entre seus bits sucessivos através do emprego de registradores de
deslocamento lineares (LSR) [SkI88]. Assim, os dados codificados dependem nao
somente dos bits de informagao atuais, mas dos bits anteriores, resultando numa
estrutura de codificacao mais complexa que nao pode ser dividida em palavras
de codigo.

Cada conjunto de N; bits na saida do processo de codificacao é
uma combinagao linear de N, bits de entrada e de N, bits armazenados nos
LSR. A quantidade de bits necesséaria para determinar cada saida é denominada
de comprimento de restrigao (K;). Assim, os c6digos convolucionais podem ser
completamente caracterizados pelos parametros N;, N, e K;. A taxa de codi-
ficacao é dada pela quantidade de bits de entrada num intervalo de codificacao,
dividida pela quantidade de bits de saida no mesmo intervalo (N,/N;). Da
mesma forma que a seqiiéncia de dados de informacao é continuamente codi-
ficada, ela pode ser continuamente decodificada, permitindo manter a laténcia
total do processo a niveis aceitaveis.

A maior vantagem dos codigos convolucionais é sua habilidade em
utilizar algoritmos de decodificagao em trelica de decisao suave. Embora vérios
algoritmos de decodificacao empregando decodificacao seqiiencial tenham sido
apresentados na literatura [Woz57], [WR61], [Fan63], [Mas63], [ZP01], somente
com a introdugdo do algoritmo de MLSE proposto por Viterbi em 1967 [Vit67]
que uma solucao 6tima no sentido de ML se tornou pratica, permitindo a exten-
siva aplicacao da codificacao convolucional nos sistemas de comunicacao. Uma
interpretacao classica do algoritmo de Viterbi pode ser encontrada no trabalho

de Forney apresentado em [For73]. Embora o algoritmo de Viterbi seja étimo
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no sentido de minimizar a probabilidade de erro de seqiiéncia, ele nao mini-
miza necessariamente a probabilidade de erro de bit (ou de simbolo). A saida
do decodificador de Viterbi nao oferece nenhuma informacgao da confiabilidade
dos dadosR decodificados (informagao suave) ou da probabilidade a posteriori
(APP). Em muitos esquemas de FEC é desejavel ter disponivel, além do sinal de-
codificado, informagcao da confiabilidade associada ao processo de decodificacao
para permitir um processamento posterior adicional e melhorar o desempenho
do sistema. Por exemplo, nos chamados cédigos concatenados, a saida suave
do decodificador interno pode ser usada como entrada suave do decodificador
externo, possibilitando uma decodificagao baseada em decisao suave. Em 1974,
Bahl, Cocke, Jelinek e Raviv apresentaram em [BCJR74] um esquema de decodi-
ficac@o com saida suave, denominado esquema de decodificacao de probabilidade
a posteriort maxima (MAP), também designado BCJR em homenagem a seus
inventores, que oferece a minima BER possivel (6timo no sentido de minimizar a
probabilidade de erro de bit). Apesar de apresentar um desempenho ligeiramente
superior ao obtido pelo algoritmo de Viterbi, devido a sua elevada complexidade,
o algoritmo de MAP raramente foi empregado na pratica até o surgimento da
codificagao turbo [BGT93|, [BGI6]. Os algoritmos de MAP e suas variantes
Log-MAP e Max-Log-MAP [HLY02], tém recebido uma grande atengao no de-
senvolvimento de métodos iterativos de decodificacao de saida suave para os
chamados cédigos turbo.

O processo de codificagao convolucional pode ser descrito por
varias representacoes diferentes, entre elas, as representacoes polinomial, de es-
tados e em treliga [SkI8S|, [ZP01], [Pro95]. Por simplicidade, serd discutida a
seguir, a representagao polinomial para um processo de codificagao convolucional
bindrio com N, = 1. Considerando que seja possivel descrever o codificador con-
volucional como um conjunto de N; polinomios geradores (go(D), -+ ,gn,—1(D))

[ZP01], dados por:

9;(D) = gjo+gin- D+ +gjx—1- D! (214)
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Onde,
gj(D) é o j-ésimo polindomio gerador que compoem o processo de codificagao
gji € o i-ésimo coeficiente do j-ésimo polinomio gerador

K; é o comprimento de restricao

E representando o stream total de dados de informacao a ser co-

dificado na seguinte forma polinomial:

(D) = @(0) + go(1) - D + - + qu(N, — 1) - DM (215)

Onde,
q(7) é o i-ésimo bit do stream de dados de informagcao

N, ¢é a quantidade total de bits de dados de informacao a ser transmitida

Pode-se obter as saidas do codificador por:

0o(D) 90(D)
o.(D) = : = q(D) - : (216)

on-1(D) gn-1(D)

Assim, o stream de dados codificados, na saida do processo de

codificacao, pode ser representado por:

qe(D) = 0o(D™) + 0y(DNY) - D + -+ + oy, - DM (217)

Onde,
0;(DNt) é a saida do j-ésimo polinémio gerador deslocado temporalmente por

N

Normalmente, sao adicionados ao final do stream de dados, antes

da codificacao, K; — 1 zeros para preparar o LSR para uma nova codificacao

SkIsS].
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A representacao polinomial pode ainda ser expressa através de

notagao vetorial [SkI88]. Assim, tem-se que:

Gc = [g07 T 7§N171] (218)

Onde,

g‘j = [gj,o, T agj,Kl—l]T (219)

gj.i € 0 i-ésimo coeficiente do j-ésimo polindémio gerador g;(D)

Representando o stream total de dados de informacao q; por:

Qb = [3(0), -+, q@u(Ny — 1)]" (220)

Pode-se obter as saidas do codificador convolucional por:

Ogp 00,0 ce 00,N;—1
=qp*x G, = : : : (221)

ON,+K;—2 ONy+K;—2,0 *°° ONp+K;—2,N;—1

Onde,
0; = [0j0," " ,05N1]

% representa a operacao de convolucgao

Assim, o stream de dados codificados, na saida do processo de

codificacao, pode ser obtido por:

Qe = [00, -+ ,ON, 45,2 (222)
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9.1.3 Cddigos Turbo

Embora a estrutura dos cédigos de bloco e convolucionais possi-
bilite o desenvolvimento de codificadores e decodificadores com complexidade
factivel de ser implementada, o desempenho obtido é bastante inferior ao limites
apresentados por Shannon para cédigos aleatérios. Com o advento da codificacao
turbo, tornou-se possivel obter resultados de desempenho muito proximos ao
limite de Shannon, mantendo-se ainda uma complexidade de codificacao e deco-
dificacao razoavel. A codificacao turbo permite aumentar o bloco de codificacao,
ou de maneira equivalente, o comprimento de restricao, e melhorar as proprie-
dades aleatorias do processo de codificagao mantendo, entretanto, um aumento
linear da complexidade de decodificagao [Hal02]. A principal diferenca entre a
codificacao turbo e a codificacao convolucional é que o melhor cédigo turbo nao
requer uma memoria elevada, como na codificacao convolucional. Entretanto, a
escolha adequada dos codigos concatenados e do entrelacador sao de grande im-
portancia no ganho de codifica¢ao proporcionado pela codificagao turbo [BP99al.

Apesar de suas propriedades tnicas, a codificacdo turbo é na ver-
dade o desenvolvimento natural de dois conceitos bem conhecidos, a codificacao
concatenada [For66] e a decodificagao iterativa [Gal62]. A codificacdo concate-
nada foi introduzida por Forney em [For66] e consistia originalmente em con-
catenar serialmente um codigo de bloco Reed-Solomon externo a um cédigo
convolucional interno, permitindo atingir ganhos de codificacao significativos.
A codificagao concatenada surgiu da possibilidade de aumentar a capacidade de
correcao dos cédigos de FEC através do aumento do bloco de codificacao ou do
comprimento de restricao. O fato da complexidade de decodificacao aumentar
exponencialmente com o aumento do bloco de codificagao ou do comprimento de
restricao motivou o desenvolvimento de uma estrutura de cédigo complexa com-
posta por cédigos relativamente simples, permitindo reduzir a complexidade de
decodificacao e aumentar a capacidade de correcao de erros. Na estrutura conca-
tenada, a saida de um codificador ¢é aplicada a entrada de um outro codificador,

sendo possivel o emprego de mais do que dois codificadores. O primeiro codi-
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ficador é chamado de codificador externo e o ltimo é chamado de codificador
interno. O cédigo resultante é muito mais complexo que cada um dos cédigos
componentes. Entretanto, o processo de decodificagao se mantém simples, ja
que é aplicado a cada um dos codigos componentes individualmente, do cédigo
interno para o cédigo externo. A estrutura de concatenacao é completada com a
introducao de um entrelacador entre os codigos interno e externo para prevenir
a ocorréncia de propagacao de erros entre os decodificadores componentes.

Recentemente, uma grande quantidade de trabalhos tem sido de-
dicada ao desenvolvimento e a andlise de esquemas de decodificacao iterativos
[BGTI3|, [BGI6], [Val99], [Ree99]. O principio da decodificagao iterativa é de
fato o chamado principio turbo, e consiste no reprocessamento da informacao na
saida de cada um dos decodificadores empregados no processo de decodificacao e
na repeticao do processo até se obter os indices de desempenho desejados. Para
obter completamente as vantagens da decodificacao iterativa, os decodificado-
res devem ter entradas e saidas suaves. Quando um processo de decodificacao
iterativo é usado, além da informacao dada pela seqiiéncia de dados recebida,
ha também a informacao a priori (API), também denominada de informagao
intrinseca, provida pelo processo de decodificacao anterior. A informacao suave
trocada entre os decodificadores, também chamada de informacao extrinseca
L.(q.), é a informacao fornecida pelo processo de decodificagao levando em con-
sideracao a sequiéncia total de dados recebida e a API de todos os outros sinais,
excluindo a APT do sinal a ser decodificado. Assim, a L.(q.) de um processo de
decodificacao é uma informacao estatisticamente independente usada como API
do processo seguinte.

O processo de codificagao turbo, como proposto originalmente em
[BGTI3|, emprega os chamados cédigos convolucionais concatenados em para-
lelo (PCCC), uma classe relativamente nova de cédigos convolucionais. Como
mostrado na figura 169, os PCCC sao obtidos pela concatenacao em paralelo
de dois ou mais cédigos, gerados por codificadores convolucionais recursivos sis-

teméticos (RSC) [BGT93], através do uso de entrelagadores (representados pela
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letra grega II) entre os codificadores, que permitem que as seqiiéncias codifi-
cadas sejam estatisticamente independentes entre si. Assim, ao contrario dos
codigos de FEC convencionais, pode-se utilizar essa estrutura para aumentar a
distancia euclidiana entre as seqiiéncias, sem ocasionar um aumento significativo
da complexidade do processo de decodificacao, através do aumento da dimensao
do entrelagador. Usualmente ambos os cédigos componentes apresentam uma
taxa de codificacao r. = 0.5, gerando um bit sistematico e um bit de paridade
para cada bit de entrada. Assim, para que o processo de codificacao ofereca
uma taxa de codificagao total r. = 0.5, é necessario que os bits nas saidas dos
codificadores sejam puncionados e multiplexados antes de serem transmitidos.
Normalmente, a puncao é aplicada aos bits de paridade, ja que a puncao dos

bits sistematicos pode degradar significativamente o desempenho da codificacao.

Ob >
Codificador
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Figura 169: Processo de codificagao empregando cédigos convolucionais concatenados em pa-

ralelo (PCCC)

O processo de decodificacao 6tima (ML ou MAP) para cédigos
turbo apresenta uma complexidade proibitiva, devido a necessidade do emprego
de entrelacadores aleatérios, de dimensoes elevadas, no processo de codificacao
[BP99b], [Pet02], [BMDO03]. Uma solugdo bastante eficiente pode ser obtida
empregando os métodos iterativos baseados nos algoritmos de MAP BCJR
[BCJR74], de Viterbi com saida suave (SOVA) [HH89] ou nas suas variantes
[HLY02]. Como apresentado na figura 170, o processo de decodificagao turbo
iterativo é constituido por dois moédulos de decodificacao, empregando algorit-

mos baseados no BCJR ou no SOVA com entradas e saidas suaves, para permitir
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a passagem da informagao suave (probabilidade suave) entre os decodificadores.
Deste modo, é possivel obter, uma relagao de verossimilhanga logaritmica (LLR)
que indica, além da estimativa do sinal de dados transmitido, a probabilidade

que o sinal tenha sido decodificado corretamente.

paridade _
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Figura 170: Processo de decodificacao turbo iterativa para cédigos convolucionais concatena-

dos em paralelo (PCCC)

Uma alternativa possivel para melhorar os ganhos de codificacao
quando sao empregados entrelacadores de dimensao reduzida é apresentada na
figura 171. Os chamados c6digos convolucionais concatenados em série (SCCC)
[BDMP97] utilizam, como o nome sugere, uma estrutura de concatenagao em
série ao invés de paralela como nos PCCC, e também podem ser decodifica-
dos por estruturas iterativas similares as usadas na decodificacao dos PCCC. Os
SCCC apresentam uma reducao mais rapida da taxa de erro de bit, a medida que
a dimensao dos entrelacadores aumenta, além de eliminar o patamar de erro pre-
sente nos PCCC [BDMP97|. Todavia, os SCCC sdo computacionalmente mais
complexos que os PCCC e apresentam normalmente um desempenho inferior

aos PCCC para SNR baixas [HLY02].

Ob | Codificador Codificador |Qc
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Figura 171: Processo de codificacao empregando c6digos convolucionais concatenados em série

(SCCC)
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9.2 Introducao a Equalizacao Turbo

Como mencionado anteriormente, o desenvolvimento de sistemas
de comunicacao sem fio de alta taxa para canais sujeitos a desvanecimento sele-
tivo em freqiiéncia requer o emprego de solugoes eficientes para eliminar a ISI.
As solucGes convencionais envolvem, direta ou indiretamente, os processos de
equalizacao (temporal ou espago-temporal) e de codificagdo de canal, os quais
sao normalmente tratados separadamente. Entretanto, é possivel obter uma
abordagem unificada, proporcionando ganhos adicionais de desempenho sem um
aumento significativo da complexidade, através do emprego do principio turbo.

A codificacao de FEC é usada para reduzir a taxa de erro através
da introducao de redundancia no processo de transmissao. A maioria das
técnicas de FEC foi desenvolvida para corrigir erros aleatorios. Assim, na pre-
senga de ISI, os cédigos corretores de erro sofrem normalmente uma degradagao
de desempenho [ZP01]. Com o intuito de reduzir este efeito, pode-se introduzir
um processo de equalizacao de canal antes do processo de decodificacao. Uti-
lizando os critérios de ML ou de MAP, é possivel obter um esquema 6timo de
equalizagao e de decodificacao conjunta através do emprego de uma super-trelica
[HLY02]. Entretanto, a complexidade associada é proporcional ao nimero de
estados da super-trelica, que aumenta exponencialmente com a dimensao com-
binada da memoria do canal de propagacao e do codificador. Quando o canal
apresenta uma memoria longa, esta abordagem torna-se impraticavel.

Associando o canal de propagacao por multipercurso com o pro-
cesso de codificacao, Douillard, Jézéquel e Berrou aplicaram o principio turbo
para processar conjuntamente a equalizagdo de canal e a decodificacao de
corregao de erros [DJB95], oferecendo uma melhora significativa de desempe-
nho e uma reducao da complexidade face aquela requerida pela super-trelica.
Os canais de propagacao sujeitos a desvanecimento seletivo em freqiiéncia po-

dem ser modelados como filtros de FIR. Um filtro de FIR é efetivamente um
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codificador convolucional de taxa unitaria amostrado a taxa de simbolo, onde
os simbolos de entrada e saida assumem valores complexos. Assim, o processo
de transmissao apresentado em [DJB95], consiste na concatenacdo em série de
um codificador convolucional para FEC com o codificador convolucional asso-
ciado ao canal de propagacao através de um entrelacador, de forma similar a
apresentada na figura 171 para os SCCC. O processo de recepgao utiliza um
método iterativo, similar ao método empregado na decodificacao turbo, com-
posto por um detector e um decodificador, ambos baseados no SOVA [DJB95],
para realizar a equalizacao do canal, considerando que o canal de propagacao é
perfeitamente conhecido no receptor, e a decodificagao dos simbolos fornecidos
pelo equalizador, respectivamente. Na figura 172, é apresentado um esquema

simplificado do processo de equalizacao turbo.

r + 1L E dp
—»| Equalizac® M e (0 Deadificacd |

Le>(a0)

Figura 172: Processo de Equalizagao Turbo

De maneira similar a codificacao turbo, a equalizacao turbo ¢é ba-
seada na transferéncia da informacao suave entre os processos de equalizacao e
decodificacao. O processo de decodificacao fornece ao processo de equalizacao
informacao a priori (API), na forma de informacao extrinseca L.(q.), que per-
mite obter uma equalizacao mais efetiva e consequentemente uma detecgao mais
precisa dos simbolos envolvidos no processamento conjunto de equalizacao e de-
codificacao a cada iteracao. Pode-se verificar ainda que a equalizacao turbo,
como originalmente proposta, nao requer o emprego de codigos turbo, sendo
possivel a utilizacao de qualquer tipo de codificagao que possibilite a trans-
feréncia da informacao suave entre os processos de decodificacao e equalizacao.

A informagao suave na saida do processo de equalizacao, por nao
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passar por um detector de decisao abrupta, oferece uma informagao mais deta-
lhada ao processo de decodificacao a cada iteracao. Como na codificagao turbo,
as saidas dos processos de equalizacao e decodificacao devem ser subtraidas,
como mostrado na figura 172, para que apenas as informagoes extrinsecas sejam
transferidas entre os processos. Apds um nimero suficiente de iteragoes, a saida
suave do processo de decodificacao pode ser aplicada a um detector de decisao
abrupta, para oferecer uma estimativa do sinal transmitido. As informagoes
extrinsecas L¥(q.) e L”(q.), usadas como API nos processos de decodificacao e
de equalizagao, respectivamente, podem ser expressas por LLR [TDO01]. Assim,
a informacdo extrinseca, para um dado bit codificado ¢.(7), pode ser definida

genericamente como:

(223)

Para sistemas utilizando modulacoes de alta ordem, os processos
de equalizacao e decodificagao requerem que a informacao extrinseca seja tratada
a nivel de simbolo e a nivel de bit, respectivamente. Assim, dado um alfabeto
composto por Ng simbolos b = 0, - -+ , No—1, a informacao extrinseca a nivel de
sfimbolo LZ(b(k)), fornecida pelo processo de equalizagao para um dado simbolo

b(k), pode ser definida como [TDO1]:

E _ p(b(k) = bQ)
L, (b(k>) = log m

~ log I12% ™ pgh (i) = (i)
1% p(gk(i) = 0)
= > Li(e() (224)
p/ qv(i)=1

Onde, ¢;(4) é 0 i-ésimo bit de um dado simbolo bg e ¢¥ (i) é 0 i-ésimo
bit do k-ésimo sfmbolo b(k), ou seja, a LE(b(k)) é a somatéria das informacoes
extrinsecas a nivel de bit LEZ(¢*(i)) cujos bits sdo iguais a um. Usando um

procedimento semelhante, pode-se converter a L2 (¢¥(i)) em LP(b(k)) [HLY02].
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9.2.1 Equalizagao Turbo com Complexidade Reduzida

O trabalho pioneiro proposto por Douillard et al. em [DJB95],
introduzindo o conceito da equalizacao turbo, motivou uma série de novas pes-
quisas na area da equaliza¢ao. Em [PDGI7], foi apresentado um método similar
ao apresentado em [DJB95] para sistemas empregando codificagdo convolucio-
nal e modulacoes BPSK e QPSK e para sistemas de acordo com o padrao GSM
(Global System Mobile), empregando modulacao GMSK (Gaussian Minimum
Shift Keying). Em [BF98|, foram comparados varios métodos de equalizagao
turbo, baseados nos algoritmos Log-MAP [BCJR74], [RVH95], Max-Log-MAP
[RVH95] e SOVA [HHS89|, para sistemas empregando modulacdo QPSK. Em
[RZ98], a equalizacao e a codificagdo turbo foram tratadas conjuntamente e
aplicadas a sistemas modulados em BPSK, oferecendo ganhos adicionais de de-
sempenho. Em [FB99], foi proposto um novo detector de Max-Log-MAP para
simbolos nao-binarios empregando uma LLR baseada em simbolos ao invés de
bits. Os resultados apresentados foram obtidos para sistemas empregando mo-
dulacao 8-PSK. Recentemente, a equalizacao turbo foi estendida também para
sistemas CDMA [WP99], [ARAS99], [Ree00] e para sistemas empregando a co-
dificagao espago-temporal [BNS99], [Ton01], [Ton03].

Os métodos de equalizacao turbo discutidos a pouco empregam
detectores ou equalizadores baseados no algoritmo BCJR, no SOVA e em seus
derivados. Entretanto, a complexidade destes detectores, baseados em trelica,
aumenta exponencialmente com (Ng)¥, onde Ng é o niimero de simbolos que
compoem a constelagao de sinais e L é a dimensao do canal de propagacao, in-
viabilizando a utilizacao da equalizacao turbo para modulagoes de alta ordem e
canais com um delay spread longo. Além disto, esses algoritmos requerem esti-
mativas dos canais de propagacao e seus desempenhos dependem da qualidade
destas estimativas. Assim, apesar da grande melhora de desempenho oferecida
pelo processo de equalizacao turbo, é de grande interesse o desenvolvimento de
detectores alternativos para reduzir a complexidade do processo de equalizagao

turbo.
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Em [GLL97] e [LGLO1], Glavieux, Laot e Labat apresentaram um
esquema de equalizagao turbo composto por um equalizador linear e um cance-
lador de ISI (ISIC), cujos coeficientes sao obtidos através do algoritmo LMS, e
por um decodificador baseado no SOVA de baixa complexidade apresentado em
[BAAF93]. Os equalizadores lineares e os ISIC sao filtros de FIR e, portanto,
apresentam uma dependéncia linear da complexidade com a dimensao do ca-
nal de propagacao, reduzindo assim drasticamente a complexidade face aquela
apresentada pelos esquemas de equalizacao turbo convencionais, sem entretanto
comprometer severamente o desempenho. Em [WC99], um esquema semelhante
ao apresentado em [GLLI7] foi aplicado para canais de gravacao magnética,
considerando que o canal é perfeitamente conhecido no receptor. Em [TKS02] e
[TSKO02], foram apresentados alguns esquemas de equalizagao turbo, englobando
os esquemas apresentados em [GLLI7] e [TSKO02], compostos por equalizadores
de entrada e saida suave de MMSE, lineares e nao-lineares, baseados em API e
por um decodificador baseado no algoritmo BCJR. Os resultados dos métodos
propostos foram comparados com o esquema de equalizacao turbo convencional,
mostrando as vantagens da abordagem proposta.

Uma outra classe importante de esquemas alternativos para redu-
zir a complexidade da etapa de equalizacao do processo de equalizacao turbo
consiste em empregar, ao invés de esquemas combinados de filtros lineares e
canceladores de ISI, esquemas de DFE como proposto em [Bal99], [SSY99],
[HTPO1], [MSO01a], [TDO01], [VHO1] e [MRST03]. Com o intuito de reduzir a
complexidade, o trabalho apresentado em [HTPO1] propoem um esquema ite-
rativo de equalizacao e decodificagao conjunta através da realimentacao da in-
formacao abrupta na saida do decodificador a um DFE. Os resultados sao apre-
sentados para um sistema empregando codificagao de Reed-Muller e modulacao
64-QAM. Em [MSO01al, foi apresentado um esquema iterativo de equalizagao e
decodificacao de baixa complexidade composto por um DFE e um decodificador
de Max-Log-MAP, para um sistema empregando codificacao convolucional e mo-

dulagao 8-PSK. O DFE é modificado para utilizar a informagao suave fornecida
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pelo decodificador através de um estimador nao-linear. Em [VHO01], foi apresen-
tado um método de equalizacao turbo de baixa complexidade baseado na saida
abrupta do decodificador como em [MS01la]. Os resultados apresentados para
um sistema empregando codificacao convolucional e modulacao 16-QAM mos-
tram que a redugao de desempenho em relagao a técnica proposta em [GLLIT],
baseada na realimentacao da saida suave do processo de decodificagao, ¢ muito
pequena (< 0.25 dB).

Assim, em fungao das conclusoes apresentadas em [VHO1] e com
o intuito de obter um esquema conjunto de equalizagao e decodificacao de baixa
complexidade, neste presente trabalho é empregado um esquema baseado nas
abordagens apresentadas em [VHO1] e [MS01a], denominado aqui de equalizagao

de decisao realimentada e codificagdo conjunta iterativa (IJDFEC).

9.3 Equalizacao de Decisao Realimentada e Codificagao

Conjunta Iterativa

Os recentes trabalhos na drea da equalizacao turbo apontam para
o desenvolvimento de esquemas iterativos de equalizacao e decodificagao con-
junta baseados na realimentacao da informacao suave, na forma de informacao
extrinseca, entre decodificador e equalizador. Entretanto, devido a alta comple-
xidade dos equalizadores e decodificadores de entrada e saida suave baseados
em algoritmos de trelica, requeridos para a correta transferéncia da informagao
extrinseca, torna-se necessario a busca por métodos alternativos de baixa com-

plexidade.

r -
—»| FiltroFF | +v—:'> D%ap-b M | Decodificacn -
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Figura 173: Equalizagao de Decisdo Realimentada e Codificagdo Conjunta Iterativa (ILJDFEC)



300

Um destes métodos alternativos, denominado aqui de equalizacao
de decisao realimentada e codificagao conjunta iterativa (IJDFEC), consiste,
como mostrado na figura 173, em utilizar um DFE e um decodificador de saida
abrupta, conectados por meio de desentrelagadores e entrelagadores, represen-
tados respectivamente pelos blocos II7! e II, além de conversores de simbolos
em bits e de bits em simbolos, representados respectivamente pelos blocos De-
map e Map. Os resultados apresentados em [VHO1] mostram que o esquema
de IJDFEC nao oferece uma perda de desempenho significativa em relagao ao
método proposto por [GLLI7] quando é empregado um decodificador baseado
no SOVA com saida abrupta. Além disto, como a informacao na saida do de-
codificador pode ser do tipo abrupta, é possivel o emprego de decodificadores
mais simples, como o conhecido decodificador de Viterbi [Pro95] para sistemas
empregando codificacao convolucional ou qualquer método de decodificacao con-

vencional [ZP01], [SkI88] para sistemas empregando codificagao em bloco.

9.3.1 Modelo para a Equalizacao de Decisao Realimentada e Co-
dificacao Conjunta Iterativa em Canais com Desvanecimento

Seletivo em Freqiiéncia

Considera-se um sistema de comunicacao sem fio empregando mo-
dulacao QPSK e submetido a um canal de propagacao com desvanecimento
seletivo em freqiiéncia, cujos os coeficientes, de acordo com a hipdtese quase
estatica, sao constantes durante a transmissao de um quadro.

No processo de transmissao, o stream de bits de informacao a ser
transmitido q, = [g5(1),- -+, (N,)]", onde g,(i) € {1,0} e N, é a quantidade
total de bits de informacao, é primeiramente submetido a um método de co-
dificagao convencional (por exemplo, a codificagao de bloco ou convolucional),
resultando num stream de bit codificados qe = [go(1),- -+, ¢(N,)]", onde g.(7)
€ {1,0} e N, é a quantidade de bits codificados. Em seguida, o stream codi-

ficado é aplicado a um processo de entrelagamento em bloco (o entrelacador é
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preenchido coluna a coluna e a saida é obtida linha & linha) [LM98], resultando
no stream q. = I11(q.), onde II representa a operacao de entrelagamento em
bloco. Apds o entrelacamento, os bits codificados e entrelacados sao mapeados
nos sfmbolos complexos b (k) + j - b%(k) que compoem a constelacio QPSK,
onde b'(k) e b9(k) € {+1,—1}, resultando no quadro b = [b(1),---,b(N,)]",
onde N, é o numero de simbolos por quadro. Finalmente, o quadro é modulado
e transmitido.

No processo de recepcao, é utilizado o método de IJDFEC
para realizar os processos de equalizacao e decodificagao conjuntamente. As-
sim, o sinal recebido em banda base na saida do filtro de recepcao, r =
[r(1),--- ,7(Ns+ L — 1)]T, onde L é a dimensao do canal de propagacao, resul-
tante da distorcao do sinal transmitido pelo canal de propagacao e pelo ruido,
¢ primeiramente submetido a um DFE convencional, cujos coeficientes sao ob-
tidos pelo método DFE-RLS, como descrito no capitulo 3. O sinal na saida do
subfiltro de alimentacao direta do DFE é aplicado ao subfiltro de realimentacao
através de um detector de decisao abrupta, enquanto que o sinal resultante
do processo de equalizacao é composto pelas estimativas suaves dos simbolos
transmitidos, j4 que nao é aplicado a nenhum decisor abrupto. Em seguida, os
simbolos equalizados sdo convertidos em bits, desentrelagados (o desentrelagador
é preenchido linha a linha e a saida é obtida coluna & coluna) e aplicados ao de-
codificador, permitindo obter uma estimativa abrupta dos bits codificados e dos
bits de informacao originalmente transmitidos.

No caso da utilizacao da codificagao convolucional, o processo de
conversao pode ser feito através de um conversor suave para possibilitar a uti-
lizagao de um decodificador de Viterbi de decisao suave. O conversor suave
permite converter os simbolos equalizados em bits contendo informacao suave
[TDO1], [PDG97], [HLY02]. Para os sistemas modulados em BPSK e QPSK, a
conversao suave é imediata. No primeiro caso, ela é obtida através do mapea-
mento direto dos simbolos na saida do processo de equalizacao em bits com in-

formacao suave. Enquanto que no segundo caso, ela é obtida pela separacao das
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componentes em fase e em quadratura dos simbolos na saida do processo de equa-
lizacao em dois substreams de bits com informacgao suave e pela multiplexagao
dos substreams resultantes. Como mostrado no proximo capitulo, para sistemas
W-CDMA empregando CSTBC, a utilizacao do processo de decodificacao de
decisao suave possibilita a obtencao de ganhos adicionais de desempenho.

As estimativas dos bits de informacao codificados ou a recodi-
ficacao das estimativas dos bits de informagcao originais, fornecidas pelo processo
de decodificacao, podem ser utilizadas como API para o processo de equalizacao
na forma de simbolos realimentados, possibilitando assim, iniciar um processo
iterativo de equalizacao e decodificacao conjunta. Como as estimativas ofere-
cidas pelo processo de decodificacao tendem a ser mais precisas que aquelas
oferecidas pelo processo de equalizagao, pode-se utiliza-las, através da aplicacao
do mesmo processo de entrelacamento empregado na transmissao e do mape-
amento dos bits em QPSK, para substituir os simbolos a serem aplicados ao
subfiltro de realimentacao fornecidos pelo detector de decisao abrupta. Deste
modo, repetindo o processo de DFE com as novas estimativas dos simbolos re-
alimentados, é possivel melhorar o desempenho do processo de equalizagao e
consequentemente do processo de decodificagao a cada iteracao (Nyy). O pro-
cesso pode ser repetido até atingir o nivel de desempenho desejado (caso isto
seja possivel), limitado ao desempenho de um sistema codificado empregando

um DFE com realimentacao perfeita dos simbolos.

9.4 Resumo do Capitulo e Principais Comentarios

Neste capitulo, foram introduzidos alguns conceitos basicos das
técnicas de FEC. As técnicas de FEC sao bastante empregadas nos sistemas de
comunicagao sem fio comerciais para melhorar a robustez do sistema através da
correcao de erros causados pelo canal de propagacao, possibilitando uma reducao
da quantidade de retransmissoes e um aumento do throughput. Neste contexto,
foram discutidos alguns aspectos fundamentais dos métodos de codificacao de

bloco, convolucional e turbo.



303

Em seguida, os conceitos apresentados sobre a codificagao turbo
foram generalizados para descrever o chamado principio turbo. O principio
turbo esta relacionado a um processo iterativo baseado em informacao suave,
que é a razao principal do notavel desempenho da codificacao turbo. Deste
modo, o principio turbo é muito mais abrangente do que a codificacao turbo,
podendo ser aplicado com sucesso a varios outros problemas de deteccao e de-
codificacao, como por exemplo, a equalizacao. Assim, foram também revistos
neste capitulo, alguns dos principais conceitos da equalizacao turbo, além da
descricao de uma estrutura de equalizacao e decodificacao conjunta iterativa de

baixa complexidade.



10 ESTRUTURAS TURBO DE
CODIFICACAO ESPACO-TEMPORAL
EM BLOCO COM COMPLEXIDADE
REDUZIDA PARA SISTEMAS W-CDMA

Neste capitulo, sao apresentadas novas técnicas de CSTBC, base-
adas no método de equalizagao e decodificacao conjunta [JDFEC, denominadas
genericamente de CSTBC-IJDFEC, para sistemas W-CDMA codificados (FEC)
sujeitos a canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia. A aplicacao da
CSTBC para canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia normalmente
requer a utilizagao de alguma forma de equalizacao para suprimir os varios ti-
pos de interferéncia (ISI, AT e MAI) que reduzem o desempenho do sistema.
O método de IJDFEC, apresentado no capitulo 9, é um método iterativo de
baixa complexidade bastante eficiente que permite realizar conjuntamente os
processos de equalizagao e decodificacao de canal e melhorar significativamente

o desempenho do sistema quando associado a CSTBC.
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Figura 174: CSTBC-IJDFEC (SimbEq)
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O método de IJDFEC, assim como alguns dos métodos apresenta-
dos no capitulo 8, pode ser aplicado a nivel de simbolo e a nivel de chip a CSTBC.
A aplicacao do método de IJDFEC a nivel de simbolo, mostrado na figura 174,
permite que o processo de equalizagao desempenhe conjuntamente as fungoes
de equalizacao e desespalhamento espectral quando sao empregados codigos de
embaralhamento curtos. Enquanto que a aplicacao do método de IJDFEC a
nivel de chip, mostrado na figura 175, assume que os processos de equalizacao
e desespalhamento espectral sao tratados separadamente, permitindo assim, o

emprego de cédigos de embaralhamento longos.
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Figura 175: CSTBC-IJDFEC (ChipEq)

Na proxima secao, sao apresentados os métodos propostos, re-
sultantes da associagao das técnicas de CSTBC e IJDFEC, para sistemas W-
CDMA codificados empregando cédigos de embaralhamento curtos e longos, su-
jeitos a canais de propagacao com desvanecimento seletivo em freqiiéncia. Por
simplicidade, os métodos apresentados sao baseados apenas na associacao do
método de IJDFEC aos métodos de CSTBC-DFE-RLS-EPCCE e CSTBC-DFE-
RLS-EPCICE, dando origem aos métodos CSTBC-IJDFEC-EPCCE e CSTBC-
IJDFEC-EPCICE, respectivamente, embora seja possivel estender a aplicacao
do método de equalizagao e decodificacao conjunta IJDFEC a outros métodos

de codificacao espaco-temporal em bloco.
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10.1 Modelo para Sistemas W-CDMA em Canais com

Desvanecimento Seletivo em Freqiiéncia

Considera-se o downlink de um sistema W-CDMA de muiltiplas
antenas, composto por N, canais fisicos dedicados (DPCH), cada um codificado
pelos métodos convencionais de FEC (codificagao de bloco ou convolucional). Os
DPCH sao associados a M usudrios distintos, cada um empregando modulacao
QPSK. O processo de espalhamento espectral é composto por duas etapas, a
primeira utiliza cédigos de canalizagao curtos ortogonais e a segunda emprega
codigos de embaralhamento curtos ou longos.

Assim como no capitulo 8, assume-se, sem perda de generalidade,
que a ERB emprega duas antenas de transmissao (A; = 2) e que cada EM
usa uma ou duas antenas de recepgao (A, = 1 ou 2), ambas utilizando ante-
nas suficientemente afastadas para assumir que os sinais transmitidos sofrem
desvanecimentos independentes [Lee98], [YKTI1].

No processo de transmissao, o stream de bits de informacao de
cada DPCH a ser transmitido qp. = [ghw(1),--- ,qb,w(Nb)]T, onde N, é a
quantidade total de bits de informacao transmitida, é primeiramente codificado
por um método convencional de FEC, resultando num stream de bits codifi-
cados gew = [qew(1), - ,qc,w(Nc)]T, onde N, é a quantidade de bits codifica-
dos. Em seguida, o stream codificado é aplicado a um entrelacador em bloco
[LMO98] de dimensao m x 7., resultando no stream qe,, = I1(qe.), onde II re-
presenta a operacao de entrelacamento em bloco. Apds o entrelacamento, os
bits codificados e entrelacados sao mapeados em QPSK, resultando no stream
by = [bw(1), -, bu(N,)]", onde N, é o quantidade de simbolos de informacao
codificada transmitida. Apds o mapeamento, os simbolos sao divididos em dois
substreams by, e by, e cada substream ¢é espalhado espectralmente, de acordo
com o processo apresentado no capitulo 8, resultando nos substreams d; e ds. Os
substreams resultantes sao, entao, submetidos ao processo de CSTBC, modula-

dos, filtrados e transmitidos pelas antenas de transmissao 1 e 2, respectivamente.
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Representando os elementos que compoem o substream d; =

[di(1),- -+ ,d;(Ny)]", transmitidos pela i-ésima antena de transmissao (i = 1,2),
por:
Ny—1 Nyp—1 a-1
di(n) = 3 VW D biw(k) 3o Wulg) - clg) - d(n—g—kG)  (225)
w=0 k=0 9=0
Onde,

v é a poteéncia do sinal transmitido no w-ésimo canal ortogonal de
transmissao pela i-ésima antena de transmissao

G é o ganho de processamento

Wi (g) é o g-ésimo chip da seqiiéncia de canalizagdo normalizada do w-ésimo
canal ortogonal de transmissao

c(g) é o g-ésimo chip da seqiiéncia complexa de embaralhamento normalizada,
especifica da ERB analisada

N,, é o numero de canais ortogonais de transmissao

Ny, é o numero de simbolos transmitido em cada um dos blocos, resultantes da
CSTBC, que compoem um substream

N € o numero de chips em cada bloco que compoem um substream

Considerando agora as hipéteses usadas no capitulo 8, para canais
com desvanecimento seletivo em freqiiéncia, é possivel obter uma representagao
em tempo-discreto dos sinais em banda-base recebidos nos intervalos de bloco
1 e 2, para o caso de um receptor empregando apenas uma antena de recepgao

(A, = 1), através da seguinte notagao vetorial (vide (200)):

- s + (226)

Onde,
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rblock — [pblock(1) ... pblock(Ny + L — 1)]T é o vetor de sinais recebido pela
j-ésima antena de recepc¢ao no intervalo de bloco block

Pij = [pi;(0), -, pi;(Le — 1)]" representa o vetor de canal, incluindo os
efeitos da filtragem de transmissao e de recepcao, correspondente a i-ésima

antena de transmissao e a j-ésima antena de recepcao

Vb»l ock

; ¢ o vetor de ruido

L. é a dimensao em chips do vetor de canal de propagacao

I'y,, ¢ a matriz de permutagao antidiagonal (N X Nep)

Enquanto que, para um receptor empregando duas antenas de re-
cepcao (A, = 2), os sinais recebidos nos intervalos de bloco 1 e 2 podem ser

representados por (vide (201)):

ri d, ds 0 P11 vi
rf _ —In,-d; Ty, -di . P21 n vi
r) d; d; P12 \
i r3 | i 0 —In,-d; T'n,-di | | P22 | V2 |
(227)

Devido as caracteristicas do esquema de transmissao utilizado e
do canal de propagacao por multipercurso, os sinais recebidos nas antenas de re-
cepcao apresentam ISI, TAT e MAIL. Os métodos de codificagao espago-temporal
em bloco CSTBC-DFE-RLS-EPC e CSTBC-DFE-RLS-EPCCE, podem ser as-
sociados ao método de equalizacao e decodificacao conjunta [JDFEC dando
origem aos métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-1JDFEC-EPCCE, respec-
tivamente, para reduzir os efeitos das interferéncias e melhorar o desempenho
do sistema.

Sejam #1 = rl e ¥ & Tyn,1z.1 -T2 . Os métodos CSTBC-

[JDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE podem ser aplicados, combinando 1

e T7 através da estimativa perfeita ou baseada em treinamento dos canais de
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desvanecimento, respectivamente, para obter as versoes desacopladas y; e y»

dos substreams d; e dy (vide (202) e (203)). Assim, para obter o substream y1,

pode-se combinar os substreams modificados ¥} e T2 recebidos nos blocos 1 e 2,

respectivamente, como apresentado a seguir:

y1="Tpr, - Pl *F| + Doy * T (228)

De maneira similar, pode-se obter o substream ys por:

y2 =Tp, - Pyy #F] — P11 % (229)

Onde,
pi; € a estimativa do canal a partir da ¢-ésima antena de transmissao para a

j-ésima antena de recepc¢ao

Para um receptor empregando duas antenas de recepgao, pode-se

obter o substream y, por (vide (204)):

yi=Tr - Diy 1+ Doy # T +Tp - Do # T + Pog # T (230)

E pode-se obter o substream y, por (vide (205)):

Ax =1 o =2 O B ~2
y2=TIp, - Do *¥Tp — P11 * I + rr.- Pogo * Ty — P12 * Ty (231)

Onde,
~1 A 1
Iy =1y

z2 A 2*
5 = TNytre-115



310

Apo6s a determinacao dos substreams y; e ys, os métodos CSTBC-

[JDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE iniciam um processo iterativo de

equalizagao e decodificacao conjunta, associada ao processo de espalhamento
espectral, para reduzir os efeitos das distorcoes presentes no sinal.

Primeiramente, usando a figura 175 como referéncia, os substreams

y1 € yo sao aplicados a um processo de DFE para obter as estimativas dos

substreams de chips transmitidos, d, e dy. Nesta primeira etapa, as estimativas

dos chips equalizados na saida do DFE sao aplicadas ao filtro de realimentacao

através de um detector de decisao abrupta. Deste modo, representando o vetor

de entrada do processo de DFE do substream y; como:

Fi(n) = [§7,n) | §ha()] s i=1,2 (232)

Onde,

Vrra(n) = [yi(n), - -+ ,yi(n — Ny + 1)]" é o vetor de entrada do subfiltro
de alimentagao direta (N;; x 1), no instante n

Vi(n) = [czl(n —~A—=1),-- ,di(n—A - Nfb)}T é o vetor de entrada do
subfiltro de realimentacdo (Ny, x 1), no instante n

Ny € o nimero de coeficientes do subfiltro de alimentagao direta

Npp; € o nimero de coeficientes do subfiltro de realimentacao

cfz(n) é a estimativa do chip transmitido pelo substreamn d;, no instante n

A é o atraso aplicado ao sinal realimentado

E representando o vetor de coeficientes do processo de equalizacao

do substream y;, como:

T T 17T
wi = [Wip | Wi (233)
Onde,
) T
Wppi = [w{f’z, e 720%;} é o subfiltro de alimentagao direta (Nsf x 1)
) T
Wiy = [w{b’l, e ,w}c\ffﬂ ¢ o subfiltro de realimentacao (Ng, x 1)
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Pode-se obter uma estimativa dos chips transmitidos nos substre-
ams dq e dg, através de:

A

din) = w! - 3:(n) = 3.(n)" - w, (234)

7

Apo6s o processo de equalizacao, d, e d, sdo submetidos ao processo
de desespalhamento espectral para obter respectivamente as estimativas IA)Lw(k)

e bo, (k) referentes aos substreams 1 e 2 do canal w, como se mostra a seguir:

G-1
=Y di(g+k-G) Wylg)-clg) (235)

g=0

Assim como no capitulo 8, para sistemas W-CDMA empregando
codigos de canalizagao e embaralhamento curtos, pode-se aplicar o processo de
equalizagao a nivel de simbolo (SimbEq), ou seja, processar y; e y3 simbolo a
simbolo, permitindo a unificacao dos processos de equalizacao e desespalhamento
espectral, como mostrado na figura 174.

Em seguida, os sfmbolos by (k) e by, (k) pertencentes aos subs-
treams Bl,w e Bg,w, respectivamente, sao demultiplexados num tnico stream f),
mapeados em bits, através de um conversor abrupto ou suave (dependendo do
decodificador), que sdo desentrelacados e decodificados, resultando no stream de
bits §p.,. Como mostrado nas figuras 174 e 175, o stream §p,, Ou sua versao co-
dificada §..,, quando fornecida pelo decodificador, podem ser aplicadas, apds se-
rem devidamente processadas, ao filtro de realimentacao do DFE iterativamente,
substituindo o sinal fornecido pelo detector de decisao abrupta, permitindo uma
melhora significativa do desempenho a cada iteracao.

Como apresentado nas simulagoes a seguir, a CSTBC-IJDFEC-
EPCCE também pode utilizar o esquema de estimativa de canal iterativa (ICE)

apresentado no capitulo 7 para melhorar a decodificacao espaco-temporal a cada

iteragao, resultando no método de CSTBC-IJDFEC-EPCICE.
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10.2 Resultados de Simulacao

Nesta secao, é investigado o desempenho dos métodos de CSTBC
propostos neste capitulo, baseados no método iterativo de equalizagao e decodi-
ficagao conjunta IJDFEC, para o downlink de um sistema W-CDMA sincrono
de multiplas antenas com codificagao de FEC, sujeito a canais de propagacao
com desvanecimento seletivo em freqiiéncia. As simulagoes sao desenvolvidas
em func¢ao da SN R para um numero diferente de antenas de recepgao (A,), de
simbolos de treinamento por antena de transmissao (N;), de iteragoes (Nyy),
utilizadas no processo iterativo de equalizacao e decodificacao conjunta, e para
diferentes cédigos de FEC (Convolucional e BCH).

A ERB é dotada de um arranjo de antenas composto por duas an-
tenas de transmissao (A; = 2) e sdo analisados os casos em que cada EM emprega
uma (A, = 1) e duas antenas de recepgao (A, = 2). Considera-se que tanto as
antenas da ERB como das EM estao suficientemente espagadas para garantir
que os sinais recebidos pelas antenas de recepgao sejam nao-correlacionados.

O sistema analisado utiliza 4 DPCH (N,, = 4) por célula, cada
um associado a um usudrio especifico. Os streams de bits transmitidos em
cada DPCH sao compostos por aproximadamente 1000 bits (N, =~ 1000). O
nimero exato de bits é determinado automaticamente no ambiente de simulagao
em funcao dos processos de codificagao de FEC, de entrelagamento e de codi-
ficacao espaco-temporal, ja que o nimero de bits codificados deve ser multiplo
do nimero de antenas de transmissao (A;) e do nimero de simbolos da cons-
telacdo de sinais (Ng) para permitir o perfeito ajuste do nimero de simbolos
num quadro. O processo de FEC analisado se restringe aos c6digos BCH (63,30)
e (63,18) [ZP01] e convolucionais com polinémios geradores (2,1,3) e (7,7,5). O
processo de entrelacamento emprega um entrelagador em bloco Ny x N, (324 x 7
e 504 x 7 para cédigos BCH (63,30) e (63,18), respectivamente, e 251 x 12 para
codigos convolucionais). Os bits codificados e entrelacados sao entao dividi-
dos em dois substreams de aproximadamente 250 simbolos mapeados em QPSK

(Ng =~ 250). Os resultados apresentados sao obtidos avaliando 2000 quadros
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(Ng, = 2000) para o caso de uma antena de recepcao (A, = 1) e 2500 quadros
(Ng, = 2500) para o caso de duas antenas de recepgao (A, = 2).

As analises para sistemas W-CDMA empregando c6digos de emba-
ralhamento curtos, consideram a utilizacao do processo de equalizagao a nivel de
simbolo, possibilitando desempenhar a equalizacao e o desespalhamento espec-
tral conjuntamente. Enquanto que as anélises para sistemas W-CDMA empre-
gando cédigos de embaralhamento longos, consideram a utilizagao do processo
de equalizacao a nivel de chip, desempenhando separadamente a equalizagao e
o desespalhamento espectral.

O processo de espalhamento espectral é realizado pela aplicacao
dos cédigos ortogonais de canalizacao, especificos de cada DPCH (W), e do
codigo de embaralhamento complexo, especifico da ERB (¢). O processo de
canalizagao é feito através da utilizagao de cdédigos de Walsh (G = 8). O processo
de embaralhamento empregando cédigos curtos utiliza cédigos de Gold (G = 7),
onde um chip é adicionado ao final do cédigo para permitir um ajuste perfeito
entre a duragdo dos cédigos de canalizagao e de embaralhamento (G = 8).
Enquanto que o processo de embaralhamento empregando cédigos longos utiliza
cédigos aleatérios (G = 8) com periodo de repeticao igual a duracdo de um
quadro.

Assume-se durante as simulagoes, que o canal de propagacao € fixo
durante a duragdo de um quadro (abordagem quase estética) e pode ser repre-
sentado por um filtro de FIR. Para as analises dos sistemas empregando c6digos
de embaralhamento curtos, considera-se que o filtro de canal tem dimensao 7
(L. = 7). Enquanto que, para as andlises dos sistemas empregando c6digos de
embaralhamento longos, a dimensao do filtro de canal é 17 (L. = 17). A cada
quadro transmitido, é gerado um novo canal de propagacao, composto por 3
componentes de multipercurso independentes, cujas envoltérias e fases apresen-
tam distribuicoes de Rayleigh e uniforme, respectivamente. Cada componente
de multipercurso é alocado aleatoriamente num dos coeficientes do filtro de FIR

que representa o canal.
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10.2.1 CSTBC-1JDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE usando
Coddigos Curtos para Canais com Desvanecimento Seletivo em

Freqiiéncia

Nesta subsecao, sao apresentados os resultados de simulagao apli-
cando os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-1JDFEC-EPCCE, para
canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia, ao downlink de um sistema
W-CDMA sincrono empregando cédigos curtos.

O processo de equalizagao é feito a nivel de simbolo (SimbEq) e
emprega subfiltros de alimentacao direta com dimensao 1X; (1-G) e subfiltros
de realimentacao com dimensao unitaria. Os coeficientes dos subfiltros sao de-
terminados através do algoritmo DFE-RLS. O processo de estimativa dos canais
de propagacao, obtido pelo algoritmo RLS, é feito a nivel de chip e considera
que a dimensao dos filtros empregados € igual a dimensao maxima dos canais
de propagagao. Os fatores de esquecimento dos algoritmos DFE-RLS e RLS sao
iguais a 1 (Agre—ris = 1 € A5 = 1).

Nas figuras 176, 177 e 178, sao apresentados os desempenhos dos
métodos de CSTBC-1IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE empregando co-
dificagdo convolucional com polinémios geradores (2,1,3), para o caso de duas
antenas de transmissao (A; = 2) e uma antena de recep¢ao (A, = 1). Os re-
sultados sao apresentados em funcao da SNR, do ntmero de iteragoes (Ny;)
e do tipo de decisor empregado pelo decodificador (abrupto ou suave), consi-
derando a utilizacao de 25 simbolos de treinamento por antena de transmissao
(aproximadamente 10% do total de simbolos transmitidos por quadro de dados).

Na figura 176, o processo de decodificacao é realizado por um deco-
dificador de Viterbi de decisao suave [ZP01]. Pode-se verificar que apds 1 iteracao
(Nix = 1), ambos os métodos oferecem um ganho de desempenho de aproxima-
damente 2.5 dB para uma BER = 5-107° em relacio aos métodos convencionais,
baseados em equalizagao e decodificacao separadas. Apés 3 iteragoes (N = 3),
o desempenho obtido pelos dois métodos atinge os limites estabelecidos pelo

emprego de um DFE com realimentacao ideal (CSTBC-IJDFEC-EPC (ideal) e
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CSTBC-IJDFEC-EPCCE (ideal)). Entretanto, o método de CSTBC-IJDFEC-
EPC oferece um ganho de aproximadamente 1.5 dB para uma BER =1-1075,
em relacao ao método de CSTBC-IJDFEC-EPCCE, devido a utilizacao de es-
timativas ideais dos canais de propagacao. Nota-se ainda que os ganhos de
desempenho obtidos apds uma iteracao (NV;; = 1) sdo bastante reduzidos.

Na figura 177, o processo de decodificagao é realizado por um de-
codificador de Viterbi de decisao abrupta. Pode-se verificar que apds 3 iteracoes
(Nit = 3), o desempenho obtido é muito préximo dos limites estabelecidos
pelos métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC (ideal) e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE
(ideal). Assim como no caso do decodificador de decisdo suave, os ganhos de
desempenho obtidos apds uma iteracao (Ny; = 1) sdo bastante reduzidos.

Na figura 178, é apresentada uma comparacao de desempenho
entre os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE em-
pregando decodificacao de Viterbi de decisao abrupta e suave. Pode-se verificar
que apos 3 iteragoes (Ny; = 3), o ganho de desempenho oferecido pelo emprego

do decisor suave é de aproximadamente 5 dB para uma BER = 3 - 1074

10°

CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de Desempenpzal()ﬁ
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Figura 176: BER para um sistema W-CDMA (cédigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepcao empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-
EPCCE (SimbEq) com codificagao convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisdo suave), em fungao
da SNR (A+=2,A,=1,G=8, Ny, =4, Ny =1, Ny=25e L, =17)
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CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de Desempenl;@l()ﬁ
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Figura 177: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepcao empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-
EPCCE (SimbEq) com codificagdo convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisdo abrupta), em
fungdo da SNR (A; =2, A, =1,G=8, Ny =4, Npp =1, Ny =25e L. =T)
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Figura 178: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepcao empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-
EPCCE (SimbEq) com codificagdo convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisdo abrupta e suave),
em funcdo da SNR (A, =2, A, =1,G=8 N, =4, Npy=1, Ny =25e L, =T7)
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Nas figuras 179, 180, 181 e 182, sao apresentadas as BER propor-
cionadas pelos métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE,
considerando diferentes tipos de codificacao de FEC, para o caso de duas ante-
nas de transmissao (A; = 2) e uma antena de recepcao (A, = 1). Os resultados
sao apresentados em fungao da SNR e do numero de iteragoes (Nyy), consi-
derando a utilizacao de 50 simbolos de treinamento por antena de transmissao
(aproximadamente 20% do total de simbolos transmitidos por quadro de dados).
Na figura 179, os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-
IJDFEC-EPCCE empregam codificagao convolucional (2,1,3). O processo de
decodificacao ¢ realizado através de um decodificador de Viterbi de decisao su-
ave. Pode-se verificar que apds 1 iteracao (Ny; = 1), os métodos de CSTBC-
IJDFEC-EPC e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE oferecem aproximadamente um
ganho de 2 dB para uma BER = 2 -107°, em relacio aos métodos con-
vencionais, empregando equalizacao e decodificacao separadamente. Apds 3
iteragoes (Ny; = 3), os desempenhos obtidos atingem os limites estabelecidos
pelos métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC (ideal) e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE
(ideal). Comparando os resultados obtidos com os apresentados na 176, pode-se
verificar que o aumento da quantidade de simbolos de treinamento resulta num
ganho significativo de desempenho (2.5 dB e 4 dB para uma BER = 1-107°, res-
pectivamente para, CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE). Ape-
sar do método de CSTBC-IJDFEC-EPC ainda oferecer um ganho de desem-
penho em relagao ao método de CSTBC-IJDFEC-EPCCE (0.5 dB para uma
BER = 1-107°), devido a maior quantidade de simbolos de treinamento, a
diferenga de desempenho entre os dois métodos é menor do que a obtida empre-
gando 25 simbolos de treinamento. Nota-se ainda que os ganhos de desempenho
obtidos apds a primeira iteragdo (Ny; = 1) sao bastante reduzidos.
Na figura 180, os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e de CSTBC-
IJDFEC-EPCCE empregam codificagdo convolucional (7,7,5). O processo de
decodificacao também é realizado por um decodificador de Viterbi de decisao

suave. Pode-se verificar que apds 3 iteragoes (Ny; = 3), o desempenho obtido
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é muito proximo dos limites de desempenho estabelecidos pelos métodos de
CSTBC-IJDFEC-EPC (ideal) ¢ de CSTBC-IJDFEC-EPCCE (ideal). Nota-se
ainda que, como esperado, a utilizagdo dos polinomios geradores (7,7,5) oferece
um ganho significativo de desempenho em relagao a aquele proporcionado pelo
polinémios (2,1,3), ja que os polindmios (7,7,5) integram os c6digos com méxima
distancia minima para K; = 3 [ZP01], [SkI8S].

Nas figuras 181 e 182, os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e de
CSTBC-IJDFEC-EPCCE empregam codificagao de bloco BCH (63,30) e BCH
(63,18), respectivamente. O processo de decodificagdo usa o algoritmo baseado
em sindrome descrito em [LC83], [ZP01].

Considerando primeiramente a codificagao BCH (63,30), pode-se
verificar que apds 5 iteragoes (Ny; = 5), os ganhos de desempenho obtidos, em
relagdo aos métodos convencionais (empregando equalizagao e decodificagao se-
paradamente) sao aproximadamente iguais a 4.5 dB para uma BER =1-107%.
Em funcao da capacidade limitada de corregao de erros do esquema BCH (63,30),
os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE oferecem
um ganho significativo de desempenho a cada iteracao, embora os ganhos pro-
porcionados reduzam a cada iteracao. Nota-se ainda que sao necessarios mais
que 5 iteragoes (Ny; = 5) para atingir os limites de desempenho estabelecidos
pelos métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC (ideal) e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE
(ideal).

Para a codificacdo BCH (63,18), pode-se verificar que apds 5
iteragoes (Ny; = 5), os ganhos de desempenho obtidos, em relagdo aos métodos
convencionais (empregando equalizagao e decodificagdo separadamente) sao
aproximadamente iguais a 1.5 dB para uma BER = 1-107%. Devido a me-
lhor capacidade de corregdo de erros do esquema BCH (63,18), em relacao
ao esquema BCH (63,30), os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e de CSTBC-
IJDFEC-EPCCE proporcionam ganho menores a cada iteragdo (considerando

uma dada figura de desempenho).
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CSTBC (SimbEq) — Comparacéo de Desempenl;@l()ﬁ
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Figura 179: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepcao empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-
EPCCE (SimbEq) com codificagao convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisdo suave), em fungao
da SNR (A =2, A, =1,G=8 N, =4, Npy=1, N, =50e L, =7)
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Figura 180: BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepcao empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-
EPCCE (SimbEq) com codificagao convolucional ((7,7,5) - Viterbi de decisao suave), em fungao

da SNR (A, =2, A, =1,G=8 N,=4, Njy=1, Ny=50e L. = T7)
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Figura 181: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) empregando codificagdo con-

volucional com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepcao empregando os métodos

CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE (SimbEq) com codificagdo BCH (63,30),

em funcao da SNR (44 =2,A4,=1,G=8 N, =4, Np =1, Ny =50e L. =7)
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Figura 182: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) empregando codificagdo con-

volucional com 2 antenas de transmissao e 1 antena de recepcao empregando os métodos

CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE (SimbEq) com codificagao BCH (63,18),

em funcdo da SNR (A4 =2, A, =1, G=8, N, =4, Np =1, Ny =50e L, =7)
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Nas figuras 183 e 184, sao apresentadas as BER providas pelos
métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE empregando co-
dificagao convolucional (2,1,3), para o caso de duas antenas de transmissao
(A; = 2) e duas antenas de recepgao (A, = 2), considerando a utilizacao de
25 e 50 simbolos de treinamento por antena de transmissao, respectivamente
(aproximadamente 10% e 20% do total de simbolos transmitidos por quadro
de dados). Nos dois casos analisados, o processo de decodificagao é realizado
através de um decodificador de Viterbi de decisao suave. Os resultados sao
apresentados em funcdo da SN R e do numero de iteragdes (N ).

Pode-se verificar que com apenas 1 iteracao (NV;; = 1), o desempe-
nho obtido pelos métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE
atinge os limites de desempenho estabelecidos pelos métodos de CSTBC-
IJIDFEC-EPC (ideal) e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE (ideal), tanto para 25 como
para 50 simbolos de treinamento por antena de transmissao. Considerando a
utilizagado de 25 simbolos de treinamento, o método de CSTBC-IJDFEC-EPC
oferece um ganho de desempenho em relacao ao método de CSTBC-IJDFEC-
EPCCE de aproximadamente 1 dB para uma BER = 1-107°. Para 50 simbolos
de treinamento, a diferenca de desempenho entre os dois métodos se reduz a
aproximadamente 0.2 dB para a mesma BER. O aumento da quantidade de
simbolos de treinamento, de 25 simbolos para 50 simbolos, resulta num ganho
significativo do desempenho do sistema. Pode-se verificar ainda que os ganhos
de desempenho obtidos apds a primeira iteracao (NV;; = 1) sdo praticamente

inexistentes para as BER analisadas.
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Figura 183: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recepgao empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-
EPCCE (SimbEq) com codificagao convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisdo suave), em fungao

da SNR (A; =2, A, =2,G=8 N, =4, Njy =1, N,=25¢ L, =7)
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Figura 184: BER para um sistema W-CDMA (c6digos curtos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recepgao empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-
EPCCE (SimbEq) com codificagao convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisao suave), em fungao

da SNR (A, =2, A, =2, G=8 N, =4, Njy=1, N,=50e L. =T7)
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10.2.2 CSTBC-1JDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE usando
Coddigos Longos para Canais com Desvanecimento Seletivo em

Freqiiéncia

Nesta subsec¢ao, sao apresentados alguns resultados de simulagao
para o downlink de um sistema W-CDMA sincrono empregando cédigos de em-
baralhamento longos e os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-
EPCCE para canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia.

O processo de equalizacao é feito a nivel de chip (ChipEq) e em-
prega subfiltros de alimentagao direta com dimensoes 2X; (2- L.+ 1) e subfiltros
de realimentagao com dimensao L.. O processo de estimativa dos canais também
é feito a nivel de chip e considera que a dimensao dos filtros empregados é igual a
dimensao méaxima dos canais de propagacao. Os fatores de esquecimento dos al-
goritmos DFE-RLS, empregado no processo de equalizacao, e RLS, empregado
no processo de estimativa dos canais sao iguais a 1 (Agre—ris = 1 € Ay = 1).
Como o processo adaptativo é elaborado a nivel de chip, o efeito da quantidade
de simbolos de treinamento é aplicada, na verdade, através de um fator multi-
plicativo de G (por exemplo, N; = 25 representa 25 - G chips de treinamento).

Nas figuras 185 e 186, sao apresentadas as BER obtidas pelos
métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE empregando co-
dificagao convolucional (2,1,3) e decodificacao de Viterbi de decisao suave, para
os casos de duas antenas de transmissao (A; = 2) e uma antena e duas antenas
de recepcao (A, =1 e A, = 2), respectivamente. Os resultados sao apresenta-
dos em funcao da SN R e do nimero de iteragoes (N ), empregado no processo
iterativo de equalizacao e decodificacao conjunta, considerando a utilizagao de
25 simbolos de treinamento por antena de transmissao.

Na figura 185, pode-se verificar o ganho significativo de desempe-
nho proporcionado pelos métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-1JDFEC-
EPCCE para o caso de uma antena de recepcao, que com apenas 1 iteracao
(Nyw = 1), oferecem ganhos de desempenho de aproximadamente 10 dB para

uma BER = 3-1072 e para uma BER = 6-1073, respectivamente, em relacao aos
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métodos convencionais. Devido a dimensao elevada do subfiltro de realimentacao
(propagacao de erro elevada), sdo necessarias mais do que 3 iteragoes para atingir
os limites de desempenho estabelecidos pelos métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC
(ideal) e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE (ideal). Devido a estimativa perfeita dos
canais de propagacao, o método de CSTBC-IJDFEC-EPC (N;; = 3) oferece um
ganho de desempenho de aproximadamente 3 dB para uma BER = 1-107°, em
relagdo ao método de CSTBC-IJDFEC-EPCCE (N = 3).

Na figura 186 pode-se verificar que, assim como no caso de ape-
nas uma antena de recepcao, os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-
[JDFEC-EPCCE também proporcionam um ganho significativo de desempenho
para o caso de duas antenas de recepcao. Os ganhos obtidos com apenas 1
iteracao (N;z = 1) sao da ordem de 5.5 dB para uma BER = 3-1073 e 5
dB para uma BER = 3 -107°, respectivamente, em relacao aos métodos con-
vencionais. Os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE
para o caso de duas antenas de recepg¢ao, assim como no caso de uma antena de
recep¢ao, também requerem mais do que 3 iteragoes para atingirem os limites
de desempenho estabelecidos pelos métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC (ideal)
e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE (ideal), devido aos efeitos pronunciados de pro-
pagacao de erro. Apesar disto, as diferencas de desempenho entre os métodos de
CSTBC-IJDFEC-EPC e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE e os métodos de CSTBC-
IJDFEC-EPC (ideal) e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE (ideal) se mantém menores
que 1 dB para uma BER = 1-107°. Devido a estimativa perfeita dos canais de
propagacao, o método de CSTBC-IJDFEC-EPC para o caso de duas antenas de
recep¢ao também oferece um ganho de desempenho de aproximadamente 1.5 dB

para uma BER = 1-107°, em relacao ao método de CSTBC-IJDFEC-EPCCE.
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Figura 185: BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de transmissao
e 1 antena de recepcao empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-
EPCCE (ChipEq) com codificagao convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisao suave), em funcao
da SNR (A =2, A, =1,G=8,Ny=4, Npjy=1, N, =25 ¢ L, = 17)
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Figura 186: BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de transmissao
e 2 antenas de recepgao empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-
EPCCE (ChipEq) com codifica¢do convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisao suave), em funcao
da SNR (A4 =2,A,=2,G=8 Ny =4, Np =1, Ny=25e L, =17)
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10.2.3 CSTBC-IJDFEC-EPCICE usando Cédigos Curtos e Longos

para Canais com Desvanecimento Seletivo em Freqiiéncia

Nesta subsecao, sao apresentados alguns resultados de simulagao
considerando a aplicagao do método de CSTBC-IJDFEC-EPCICE ao downlink
de um sistema W-CDMA sincrono, sujeito a canais com desvanecimento sele-
tivo em freqiiéncia, empregando cédigos de embaralhamento curtos e longos.
O método de CSTBC-IJDFEC-EPCICE consiste na combinacao do método de
CSTBC-IJDFEC-EPCCE com o método ICE (empregado na etapa de deco-
dificagao espago-temporal) apresentado no capitulo 7. O método de CSTBC-
IJDFEC-EPCICE ¢ indicado para aplicagoes onde a quantidade de simbolos de
treinamento disponivel é limitada.

Assim como no capitulo 8, o método ICE, associado ao método
de CSTBC-IJDFEC-EPCICE, é baseado no algoritmo RLS e aplicado a nivel
de chip, considerando que a dimensao dos filtros empregados ¢ igual a dimensao
maxima dos canais de propagacao. Assim, para sistemas empregando cédigos
de embaralhamento curtos, considera-se que o filtro de canal tem dimensao 7
(L. = 7), enquanto que para sistemas empregando cédigos de embaralhamento
longos, a dimensao do filtro de canal é 17 (L. = 17). Cada iteracao do método de
CSTBC-IJDFEC-EPCICE (Ny;), corresponde a uma iteragao do método ICE
(Niter). Deste modo, pode-se obter uma estimativa mais precisa dos canais de
propagacao a cada iteragao, melhorando o desempenho do processo de decodi-
ficacao espago-temporal e do método de CSTBC-IJDFEC-EPCICE.

O processo de equalizacao associado ao método de CSTBC-
[JDFEC-EPCICE utiliza o algoritmo DFE-RLS a nivel de simbolo ou a nivel
de chip, dependendo do cédigo de embaralhamento usado. Considerando a uti-
lizacao de codigos de embaralhamento curtos, o processo de equalizacao é feito
a nivel de simbolo (SimbEq) e emprega subfiltros de alimentacao direta com
dimensao 1X; (1 - G) e subfiltros de realimenta¢ao com dimensao unitaria. En-
quanto que para codigos de embaralhamento longos, o processo de equalizagao

é feito a nivel de chip (ChipEq) e emprega subfiltros de alimentagao direta com
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dimensao 2X; (2 - L. + 1) e subfiltros de realimentagdo com dimensao L.. Os
fatores de esquecimento dos algoritmos DFE-RLS (usado no processo de equa-
lizagao) e RLS (usado no processo de estimativa dos canais de propagacao) sao
iguais a 1 (Agre—ris = 1 € A\ys = 1).

Nas figuras 187 e 188, sao apresentados os desempenhos do método
de CSTBC-IJDFEC-EPCICE em sistemas usando cédigos de embaralhamento
curtos e longos, respectivamente, para o caso de duas antenas de transmissao
(A; = 2) e uma antena antena de recep¢ao (A, = 1). O método analisado
emprega codificacao convolucional (2,1,3) e decodificagao de Viterbi de decisao
suave. Os resultados sao apresentados em fungao da SNR e do numero de
iteragoes (N, ) para 25 simbolos de treinamento por antena de transmissao.

Na figura 187, pode-se verificar que ap6s 1 iteragao (N = 1), o
desempenho apresentado pelo método de CSTBC-IJDFEC-EPCICE, aplicado a
sistemas empregando codigos de embaralhamento curtos, se torna praticamente
igual a aquele oferecido pelo método de CSTBC-IJDFEC-EPC, que utiliza es-
timativas perfeitas dos canais de propagacao. Deste modo, como o método de
STBC-IJDFEC-EPCICE sem nenhuma iteragdo (N = 0) é equivalente ao
método de STBC-IJDFEC-EPCCE, pode-se verificar que o método de CSTBC-
IJDFEC-EPCICE pode oferecer um ganho de desempenho de aproximadamente
1.5 dB para uma BER = 1-107° em relacao ao método de CSTBC-IJDFEC-
EPCCE (vide resultados apresentados na figura 176).

Na figura 188, pode-se verificar que ap6s 1 iteragao (N = 1), o
método de CSTBC-IJDFEC-EPCCE, aplicado a sistemas empregando c6digos
de embaralhamento longos, oferece um ganho de desempenho de aproximada-
mente 1.5 dB para uma BER = 1-107° em relacao ao método de CSTBC-
IJDFEC-EPCCE. Apoés 3 iteragoes (N; = 3), o desempenho apresentado pelo
método de CSTBC-IJDFEC-EPCICE se torna muito préximo (menor que 0.5
dB) a aquele oferecido pelo método de CSTBC-IJDFEC-EPC, oferecendo um
ganho de aproximadamente 2 dB para uma BER = 1-10~° em relacio ao método

de CSTBC-IJDFEC-EPCCE (vide resultados apresentados na figura 185).
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Figura 187: BER para um sistema W-CDMA (cddigos curtos) com 2 antenas de transmissao

e 1 antena de recepcao empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCICE (SimbEq) com codificacdo convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisdo suave), em
fungdo da SNR (A; =2, A, =1,G=8, Ny =4, Npp =1, Ny =25e L. =T)
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Figura 188: BER para um sistema W-CDMA (cédigos longos) com 2 antenas de transmissao

e 1 antena de recepcao empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCICE (ChipEq) com codificacdo convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisao suave), em
funcdo da SNR (4; =2, A, =1,G=8, N, =4, Ny =1, N, =25e L, =17)
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10.3 Resumo do Capitulo e Principais Comentarios

A aplicagao da CSTBC para sistemas W-CDMA em canais com
desvanecimento seletivo em freqiiéncia, requer a utilizacao de alguma forma
de equalizacao para suprimir os vérios tipos de interferéncia (ISI, TAI e MATI)
que reduzem o desempenho do sistema. O método de [JDFEC, apresentado
no capitulo anterior, é um método iterativo de baixa complexidade bastante
eficiente que permite realizar conjuntamente os processos de equalizacao e de-
codificacao de canal. Deste modo, com o intuito de melhorar o desempenho
das estruturas de CSTBC apresentadas no capitulo 8, mantendo uma complexi-
dade computacional aceitavel (em relacdo as mesmas estruturas empregando os
métodos classicos de equalizagao turbo), foram propostas neste capitulo, algu-
mas estruturas de CSTBC iterativas baseadas no método de [IJDFEC.

As estruturas propostas, denominadas de CSTBC-IJDFEC-EPC,
CSTBC-1JDFEC-EPCCE e CSTBC-IJDFEC-EPCICE consideram, respectiva-
mente, que o canal é perfeitamente conhecido a priori, que o canal é estimado
através de técnicas convencionais e que o canal é estimado através de técnicas
iterativas com cancelamento da ITAI. Assim como no caso das estruturas apre-
sentadas no capitulo 8, o processo de equalizacao associado as estruturas de
CSTBC-IJDFEC também pode ser realizado a nivel de simbolo (para c6digos
de embaralhamento curtos) e a nivel de chip (para cédigos de embaralhamento
longos), oferecendo as mesmas caracteristicas apresentadas nas estruturas ante-
riores.

As investigacoes elaboradas mostraram que, nas estruturas utili-
zando a codificacao convolucional, o emprego do processo de decodificacao de
decisao suave apresenta um ganho significativo de desempenho face aquele ob-
tido pelo uso do processo de decodificacao de decisao abrupta. Apesar disto, os
resultados obtidos para as estruturas utilizando a codificagao BCH, associadas

a um processo de decodificacao de decisao abrupta, foram bastante promissores.



11 CONCLUSOES E FUTUROS TRABA-
LHOS

Os futuros sistemas de comunicagao sem fio prometem oferecer
uma grande variedade de servigos multimidia. Entretanto, a perspectiva de
uma grande demanda pelos novos servicos e as caracteristicas de QoS exigidas,
fazem com que seja indispensavel o uso de sistemas de alta capacidade com
acessos sem fio de alta velocidade, motivando o desenvolvimento e a utilizagao
de novas tecnologias.

Neste contexto, foram propostas e analisadas nesta tese, diferentes
estruturas de transmissao e de recepcao baseadas na utilizacao de multiplas
antenas, para aplicagoes tanto no uplink como no downlink de alguns sistemas
de comunicacao sem fio com caracteristicas diferentes, possibilitando reduzir a
interferéncia, melhorar a SNR e usufruir diferentes formas de diversidade, de
modo a atender os requisitos de maior capacidade e maior taxa, indispensaveis

para os futuros sistemas de comunicacao sem fio.

11.1 Resumo dos Resultados

A maioria das contribuicoes apresentadas neste trabalho, referen-
tes as diferentes propostas de estruturas de transmissao e de recepcao baseadas
no emprego de multiplas antenas, podem ser encontradas fundamentalmente nos
capitulos 4, 7, 8 e 10.

No capitulo 4, foram analisadas algumas estruturas de recepcao
empregando multiplas antenas, aplicadas ao uplink de sistemas W-CDMA com

codigos de espalhamento curtos, para desempenhar as funcoes de diversidade
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espacial de recepcao e de formatacgao de feixe. As estruturas apresentadas foram
motivadas pela busca por métodos adaptativos espago-temporais que oferecam
um bom desempenho em canais de propagacao com desvanecimento seletivo em
freqiiéncia, mantendo uma quantidade reduzida de informacao de treinamento
para nao comprometer o throughput do sistema. Dentre as estruturas apresen-
tadas, sao contribuicoes inéditas os receptores espaco-temporais hierarquicos de
BST-HRLS e DST-HRLS e semicego de BST-SBCMACI, sendo que este ultimo
se destaca pelo excelente compromisso entre desempenho e quantidade de in-
formagao de treinamento.

No capitulo 7, foram apresentadas algumas estruturas de STBC
empregando multiplas antenas de transmissao e recepcao, para canais de pro-
pagacao com desvanecimento seletivo em freqiiéncia, aplicadas ao downlink de
sistemas convencionais de comunicacao sem fio. As estruturas apresentadas fo-
ram motivadas pela busca por técnicas de diversidade eficientes, sem entretanto,
aumentar a complexidade do processo de recepcao empregado pela EM. Neste
contexto, foram propostas algumas estruturas novas de STBC baseadas em im-
plementagoes de MMSE do método TR-STBC [LP00], [SL02]. Dentre elas, se
destacam a STBC-RLS-ICE e a STBC-DFE-RLS-ICE, onde o processo de deco-
dificacao espaco-temporal é auxiliado por um método iterativo de estimativa de
canal, possibilitando um aumento de desempenho para sistemas com quantidade
de informagcao de treinamento limitada.

No capitulo 8, os métodos apresentados no capitulo 6, para ca-
nais com desvanecimento plano em freqiiéncia, e no capitulo 7, para canais
com desvanecimento seletivo em freqiiéncia, foram estendidos para sistemas W-
CDMA empregando codigos de espalhamento curtos e longos. Em funcao das
caracteristicas intrinsecas dos sistemas CDMA, foram analisadas duas estruturas
distintas de codificacao espaco-temporal, a STBC convencional e a CSTBC. Os
resultados obtidos para canais com desvanecimento plano em freqiiéncia e varian-
tes no tempo, mostram que a estrutura de CSTBC é mais robusta que a STBC

convencional face as variagoes do canal (caracterizadas pelo doppler spread),
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sendo portanto, adotada ao longo do trabalho para derivar novas propostas de
estruturas. Assim, usando a CSTBC, foram propostas, entre outras, a estrutura
semicega de CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e as estruturas com estimativa ite-
rativa do canal de CSTBC-RLS-ICE e CSTBC-DFE-RLS-ICE. Em funcao das
caracteristicas do codigo de espalhamento empregado, as etapas de equalizagao
e desespalhamento espectral das estruturas propostas podem ainda ser imple-
mentadas conjunta ou isoladamente. Para sistemas empregando cédigos curtos,
pode-se implementar as duas etapas conjunta ou isoladamente, enquanto que
para sistemas empregando codigos longos, deve-se implementa-las isoladamente.

Finalmente, no capitulo 10, foram propostas algumas estruturas
de codificacao espaco-temporal iterativas de complexidade reduzida, para canais
com desvanecimento seletivo em freqiiéncia, aplicadas ao downlink de sistemas
W-CDMA usando codificagdo de FEC e empregando cédigos de espalhamento
curtos e longos. As estruturas propostas sao baseadas nas técnicas apresen-
tadas no capitulo 8 e no chamado principio turbo, introduzido no capitulo 9.
As implementagoes realizadas utilizam de fato uma simplificacao do principio
turbo, ja que as informacoes transferidas entre as etapas de equalizacao e de-
codificacao nao sao informagoes extrinsecas e apenas as informacao transferidas
da etapa de equalizagao para a etapa de decodificacdo podem ser informagcoes
soft. Entretanto, apesar das estruturas propostas serem subdtimas, a reducao
da complexidade proporcionada e os ganhos de desempenho ainda oferecidos sao
bastante atrativos. Neste contexto, foram propostas neste capitulo, as estru-
turas espago-temporais iterativas de CSTBC-IJDFEC-EPC, CSTBC-IJDFEC-
EPCCE e CSTBC-IJDFEC-EPCICE, que desempenham os processos de deco-
dificacao espaco-temporal, desespalhamento espectral, equalizacao do canal e

decodificagao de FEC conjuntamente.



333

11.2 Direcgoes para Futuras Pesquisas

Nesta tese, foram apresentadas diferentes estruturas de trans-
missao e recepcao, baseadas no emprego de multiplas antenas, para aplicagoes
nos futuros sistemas de comunicacao sem fio. A ampla gama de tépicos analisa-
dos, bem como as novas técnicas propostas, podem ser utilizadas como referéncia
para futuros trabalhos de pesquisa. Embora procurou-se neste trabalho, desen-
volver um estudo metédico e completo dos temas abordados e das area correlatas,
varios ramos novos de pesquisa foram antevistos durante sua realizacao, abrindo
um vasto leque de possiveis campos promissores para investigacao. A seguir, sao

apresentados alguns tépicos sugeridos para futuras pesquisas:

e Estudo de Novas Técnicas de Diversidade de Transmissao para

Sistemas W-CDMA

Neste trabalho, foram derivadas varias estruturas de diversidade de trans-
missao para sistemas W-CDMA baseadas na STBC. A técnica de STBC
foi escolhida em fun¢ao da sua baixa complexidade e bom desempenho, en-
tretanto, existem na literatura outras propostas de diversidade de trans-
missao, como por exemplo a STTC, que podem oferecer ganhos adici-
onais de desempenho. Além disto, é possivel utilizar as caracteristicas
intrinsecas dos sistemas W-CDMA para obter estruturas mais eficientes

de diversidade.

e Desenvolvimento de Novas Técnicas Semicegas para a STBC

Neste trabalho, as técnicas semicegas foram aplicadas a STBC, para ca-
nais seletivos em freqiiéncia, num framework de MIMO, realizando a equa-
lizacao e decodificacao espago-temporal conjuntamente, sem a necessidade
da estimativa do canal de propagacao. Entretanto, como visto, é possivel
separar os processos de decodificagao espago-temporal e equalizagao, resul-
tando numa reducgao da complexidade e da quantidade de simbolos de trei-

namento necessarios. Neste contexto, o desenvolvimento de novas técnicas
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semicegas associadas a STBC, para desempenhar os processos de estima-
tiva de canal e equalizacao separadamente, pode oferecer alguns beneficios

adicionais.

Analise de Estruturas Turbo aplicadas a STBC para Sistemas
W-CDMA

Neste trabalho, foram propostas algumas estruturas iterativas de equa-
lizagao e decodificacao conjunta, baseadas numa versao simplificada do
principio turbo, para sistemas W-CDMA empregando STBC. Como re-
feréncia de desempenho, foi utilizada uma estrutura empregando um pro-
cesso de equalizacao de decisao realimentada ideal. Entretanto, seria inte-
ressante comparar o desempenho das estruturas propostas em relacao as

estruturas baseadas em detectores e decodificadores de MAP.

Combinacao de estruturas de Maultiplas Antenas e técnicas de

Deteccao Multi-usuario para Sistemas W-CDMA

As estrutura espaco-temporais de transmissao e recepgao apresentadas
neste trabalho para sistemas W-CDMA, podem ser combinadas com a
deteccao multi-usuario de cancelamento paralelo de interferéncia para pos-
sibilitar o emprego da informagao de cédigo dos usuarios dentro da célula

de interesse para melhorar o desempenho do sistema.

Comparacao Quantitativa de Desempenho de Estruturas de

STBC

As estrutura de STBC propostas ao longo deste trabalho apresentam niveis
de complexidade computacional distintos, além de requisitos diferentes de
simbolos de treinamento e de SNR. Assim, é de grande interesse obter
indices de comparacao quantitativos que relacionem a complexidade com-
putacional e alguns parametros como a BER, a quantidade de simbolos de

treinamento e a SNR.



A ANEXO 1- AMBIENTE DE SIMULACAO

Embora em muitas situagoes seja possivel estimar o desempenho
de um sistema de comunicacao através de técnicas analiticas, devido a comple-
xidade dos métodos analisados neste trabalho, torna-se necessario o emprego de
técnicas de simulacao. As técnicas de simulacao sao ferramentas de analise de
desempenho muito empregadas na caracterizacao de sistemas de comunicagao
sem fio, devido a possibilidade de utilizar modelos precisos, reduzindo a ne-
cessidade de aproximagoes, muitas vezes utilizadas nos métodos analiticos, ao
custo entretanto de um tempo de processamento bastante elevado (funcao da

complexidade do sistema).

A.1 Plataforma de Simulacao

As simulacoes realizadas neste trabalho foram desenvolvidas no
ambiente de simulacao MATLAB ®), na sua versao para estudante 5.3, utilizando
diferentes configuracoes de computadores (Pentium MMX 200MHz, Pentium 11
600MHz, Pentium III 700MHz e Pentium IV 2.53GHz).

Com o intuito de estruturar o desenvolvimento dos programas e
melhorar o gerenciamento das simulagoes, foram desenvolvidas varias platafor-
mas de simulacao independentes (relacionadas a tépico distintos), que compar-
tilham entre si varias rotinas em comum (por exemplo, as rotinas de canal e de
equalizagao). Ao longo deste trabalho, foram desenvolvidas aproximadamente
50 plataformas de simulagao e mais de 500 rotinas de simulacao. As plataformas
desenvolvidas utilizam alguns recursos de GUI (graphical user interface) para

facilitar a entrada dos parametros de simulagao.
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A.2 Método de Monte Carlo

As simulagoes realizadas neste trabalho sao baseadas no método
de Monte Carlo [JBS92]. O método de Monte Carlo é uma ferramenta bastante
poderosa para fornecer estimativas precisas do desempenho de sistemas de co-
municacao, entretanto, os resultados obtidos incorrem num grau de imprecisao
em funcao do numero de amostras processadas e da taxa de erro analisada. As-
sim, para um determinado intervalo de confianca, torna-se necessario processar
um numero maior de amostras a medida que as taxas de erro aumentam.

O grau de confianca associado a simulagao de Monte Carlo pode
ser relacionado a quantidade de bits processados N, e a taxa de erro de bit
analisada (BER), através da abordagem apresentada em [ZP01]. Considerando
que N, seja grande, pode-se utilizar o teorema do limite central para aproximar a
freqiiéncia relativa de uma dada probabilidade de erro de bit como uma variavel
aleatoria Gaussiana. Assim, considerando que o nimero de erros de bit obtidos
seja N, pode-se obter o limite superior u;, do intervalo de confianca para uma

dada taxa de erro de bit através de:

Ne/N, 1 — up)? 1—
' - exp [—w-l dy = 5 c (236)
= () L 2w ()]
Onde, « ¢é o intervalo de confianca
Cuja solugao ¢ dada por [ZP01]:
2N+ 7. [ W 4 N.-N,+ N,- 0 —4-N?|
Up = . (237)
2-Ny+2-02] " |2 N, +2- 07 Ny ]
Onde,
eapl-y*/2  1-a
dy = 238
19 V2.1 Y 2 (238)
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De maneira similar, pode-se obter o limite inferior [, do intervalo

de confianga para uma taxa de erro de bit através de:

0 1 ‘ [_ (y—lb)z-l -«
/NS/Nb Q'W-lb(%) exp[ 72.117(1&?”@— 5 (239)

Cuja solucao ¢é dada por [ZP01]:

lb:[ 2-N5+192} | 9 . 4'N5-Nb+Nb~1§‘2—4«N2} (240)

2. N+ 212 _[2-Nb+2-192 N,

Na figura 189, sao apresentados alguns intervalos de confianca para
o método de Monte Carlo em funcao da quantidade de amostras processada,
para uma taxa de erro de bit de 1-107°. A figura justifica, de certo modo, a
regra pratica [JBS92| de que para obter taxas de erro de bit de 1-107", deve-se
empregar pelo menos 10 - 10" bits.

Método de Monte Carlo - Intervalo de Confianca

3 -8 80

10° 10° 10 10°
Simbolos

Figura 189: Intervalo de Confianca do Método de Monte Carlo

Como os limites do intervalo de confianca dependem da quanti-
dade de amostras processadas, as vezes, ao longo do trabalho, optou-se pelo
detrimento da precisao dos resultados em pré da reducao do tempo de proces-

samento requerido.



B ANEXO 2 - DESEMPENHO DA
CODIFICACAO EM BLOCO ESPACO-
TEMPORAL - G2

A eficiéncia espectral dos métodos de STBC depende do esquema
de modulagao e do tipo de codificacao empregados. Por exemplo, o método
de STBC-G,-QPSK (método de STBC usando a matriz de codificagdo Gy e a
modulac¢ido QPSK) transmite a 2bps/Hz, ja que quatro bits de informagao (dois
simbolos QPSK) sao enviados a cada dois periodos de simbolo. Por outro lado, o
método de STBC-G4-QPSK transmite a 1bps/Hz, ja que oito bits de informagao
(quatro simbolos QPSK) sao transmitidos em oito intervalos de simbolos.

A seguir, serd apresentado um estudo analitico da probabilidade
de erro de bit para o método de STBC usando a matriz de codificagao G4 e a

familia de esquemas de modulacao MPSK.

B.1 Modelo do Sistema

Considere o sistema de comunicacao mostrado na figura 190 ope-
rando sobre um canal de propagagao com desvanecimento plano e lento, no qual
os simbolos codificados sao enviados por duas antenas de transmissao (A4; = 2)
e recebidos por uma antena de recepgao (A, = 1).

Seguindo o procedimento apresentado em [GHLO02] e considerando
que cada intervalo de tempo estd dividido em dois perfodos de simbolo (time
slots), pode-se modificar (125), para obter a seguinte representacao do sinal

recebido em tempo discreto:
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Antl
tl: bl z'ﬂll
t2: _ bZ* Antl
Dadas | \1oduac A — __ Dados
Xy & vy Combinacé@® || Deteccd _>Rx
Linea ML
STBC
Ant2 .-~ Boa vit = =
Y vy ﬂLl f ﬁ2,1
t: b2 Estimativa
tlﬁ bt do Canal
2.

Figura 190: Esquema de codificagao espago-temporal Go usando 2 antenas de transmissao e

1 antena de recepgao

2
Tfmt(k?) — \/E . Z 6@',1 . Sflot(k> + Uielot(k’) (241)
i=1

Onde,

,,,.slot

#9(k) é k-ésimo sfmbolo recebido pela j-ésima antena de recepgao (j = 1), no

periodo de simbolo slot

E; é a energia de simbolo total recebida proveniente das duas antenas de
transmissao

Bi; ¢ o ganho complexo do canal de propagagao entre a i-ésima antena de
transmissao e a j-ésima antena de recepcao (j = 1). Assume-se que os ganhos
de percurso se mantém constantes durante 2 periodos de simbolo consecutivos
e variam independentemente a cada intervalo de tempo (composto por 2
periodos de simbolo)

3ot (k) ¢ o AWGN recebido pela j-ésima antena de recepcio (j = 1), no

slot

perfodo de sfmbolo slot. Assume-se que v (k) sao varidveis aleatérias

gaussianas complexas independentes e identicamente distribuidas (i.i.d.)

s5t°t(k) é o k-ésimo sfmbolo transmitido a partir da antena i no perfodo de

sfmbolo slot (slot = 1,2). Sendo que s{°(k) € Q e Q é a constelagio MPSK

i

dada por:

=

¢ = 1,2,...,@} (242)
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De acordo com [Ala98], a matriz de codificagdo da STBC s(k) é
dada por:

® ] _[ vw e ] )

am 9w || Fw e

Onde,
bi(k) é o k-ésimo simbolo de informagao transmitido pela i-ésima antena de

transmissao

Considerando que o receptor emprega um processo de deteccao
coerente, pode-se representar o sinal recebido pela antena de recepcao usando a

seguinte notagao vetorial:

_ /B,

b (k) b?(k)].[m,lk[v%(k)} o
—b¥ (k) bV (k) Ba1

Onde 71 (k) r#(k) representam os sinais recebidos pela antena de

recepcao nos periodos de simbolo 1 e 2, respectivamente.

Sejam z1(k) £ ri(k) e 22(k) = r? (k). Pode-se converter (244)

para uma representacado mais conveniente através de:

W] yg [ o e [ [rw] [ e ]

|
l (k) J G5, By J b2(k) J + l o (h) (245)

Onde cada linha de (245) representa os sinais associados ao periodo

de simbolo slot do k-ésimo sinal codificado.
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Deste modo, é possivel colocar a expressao (245) na seguinte forma

vetorial compacta:

x(k) = \/E, - B -b(k) + v(k) (246)
Onde,
x(k) = | al(k) (k) |
v(k) = | vi(k) oF (k) |
b(k) = | bi(k) 02(k) |
o | s 52,1]
51 —DB1a

B.2 Determinacao da Probabilidade de Erro de Bit

O processo de detecgao é aplicado independentemente a cada sinal
codificado [Ala98], [TJCI9b]. Considerando que a matriz de canal B ¢é conhecida,
pode-se obter o detector de ML por:

(k) B2, (k) | = arg Lol Re{bU(k) B x(k)} (247

O detector de ML desempenha a operagao de MRC no vetor de
sinal recebido. Ao contrario da operacao de MRC convencional, aqui ha dois

vetores de coeficientes resultando em uma saida 2 x 1, como mostra-se a seguir:

a=[ o w ] =B x(h (248)

Onde u; depende apenas do simbolo b'(k). Na verdade, a partir

de (248), tem-se que:
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= B11- (VEs - Bia - b (k) + 0l (k) + Bon - (VE. - B3, - b (k) + 07 (k) (249)

Devido a simetria, os stmbolos b'(k) e b*(k) tém a mesma proba-
bilidade de erro de bit. Deste modo, é necessario analisar apenas uma das saidas
do combinador. Considerando a saida u;, pode-se obter a probabilidade de erro
de bit de b'(k) a partir da fungiao de densidade de probabilidade (pdf) de u;.

Assim, definindo as varidveis aleatérias:

=1 =01 (250)
S0 = 2. (251)
= (VB B - b'(k) + ol () (252)
= (VE, - B3, - b' (k) + 0¥ (k) (253)

Pode-se representar u, por:

Uy = Z E; - Tf (254)

i=1

Condicionados aos simbolos b!(k), os conjuntos (Z;, T;),7 = 1,2,
sao dois pares de varidveis aleatorias gaussianas complexas correlacionadas de
média zero. Os dois pares sao, entretanto, mutuamente independentes e identi-
camente distribuidos.

Definindo Z, = Re(ui) e Z; = Im(uy), a fungdo caracteristica
conjunta W(jnq,jny) das varidveis aleatérias Z,. e Z; pode ser obtida usando

[Pro95].
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Uma interpretagao alternativa para (247) é que a fase de u; é a

varidvel de decisdo para a detecgao de b' (k). Considerando as varidveis aleatérias

R =/Z2+4 72 e © = tan"'(Z;/Z,), pode-se obter p(#), a pdf da fase de u;

através do seguinte procedimento. Primeiramente, calcula-se a pdf conjunta de

Z. e Zi, p(zr, 2;), a partir da transformada de Fourier da fungao caracteristica

conjunta W(jn, jne). Em seguida, determina-se p(r,#), a pdf conjunta da en-

voltéria R e da fase ©. Finalmente obtém-se p(f), integrando p(r, ) sobre a
variavel r. O resultado pode ser encontrado em [Pro95].

A probabilidade de erro do sinal recebido pode entao ser obtida

integrando p(@) sobre o intervalo de angulo complementar a regiao de decisao

correta. De acordo com [Pro95], a probabilidade de 6 estar no intervalo de 6; a

0>, dada por:
02
p(0r <0< 0:) = [ p(0)d (255)
1
Pode ser expressa por:
1—2)? 0
PO <0< )= -1 g/ e = Fpadllom (250)

Onde,

/1= 2_1)-a?
o) = 1 2_[#9 vV (;01//59 1) a; ot~ (@)

—cot™! < P >} (257)

V1= (/g —1)-af

o, = —Hocos0) L (258)

\/go—ug-@i’
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O termo g representa a correlacao cruzada normalizada entre
=Z; e Y; para i = 1,2. Considerando que todos os simbolos sao equiprovaveis
e assumindo, sem perda de generalidade, que o simbolo b'(k) tem fase zero

(b (k) = 1/4/2), a correlacio cruzada normalizada pode ser definida como:

E[= - 717

2

M JETEF] B [T

(259)

Para E[\Ezﬂ = 1 (assumindo que E[|ﬁ11|2} = 1), E[|T|2} =
E,/2+ N, (desde que |[b*(k)|* = 1/2) e E[Z; - T3] = \/E,/2, pode-se representar

a correlacao cruzada normalizada através de:

ES/Q Ds
== 260
WENER2TN, Vpot2 (260)

Onde, p; = E;/N, é a SNR por simbolo

A probabilidade de erro de bit, para um esquema de modulacao
MPSK genérico, pode ser calculada a partir de (256) e do procedimento descrito
logo apds (256). Considerando o caso especifico de um esquema de modulagao
QPSK empregando a codificacao de Gray, para transmitir b*(k) com angulo zero,
tem-se a ocorréncia de um erro de bit quando a fase recebida for 7/4 < 6 < 37 /4
e de dois erros de bit quando a fase recebida for 37 /4 < 6 < 7. Assim, assumindo
a propriedade par de p(6), pode-se representar a probabilidade de erro de bit

para cada simbolo transmitido por [Pro95]:

3r/4

Popsk = / odo+2 [ " p(0)de (261)

Aplicando (256) em (261), pode-se obter a probabilidade de erro

de bit para o esquema de modulacao QPSK através de:
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1o 2 g - (1 + pp) -I

e _
" Ve-m a2 2

Porsk = (262)

1
2
Na figura 191, é apresentado o desempenho, obtido pela expressao
(262), de um sistema de comunicagao sem fio com duas antenas de transmissao
e uma antena de recepcao empregando o método de STBC Go-QPSK em funcao

da SNR.

STBC-G2-QPSK (A1)
o ‘, ‘, I~ [ STBC-G2-QPSK - Anal ]

107k

10°F

N_=2.000
s

10"

I I I
14 16 18 20

s 10 1
SNR (dB)

Figura 191: Resultado analitico de desempenho da codificagdo espago-temporal em bloco para

um sistema empregando o método G2-QPSK (4; =2e A, =1)

A probabilidade de erro de bit para os métodos de STBC em-
pregando os demais esquemas de modulacao MPSK, pode ser obtida utilizando
procedimentos similares aos apresentados para o método de STBC empregando

o esquema de modulacao QPSK.
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