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SÃO PAULO

Fevereiro - 2004



IVAN ROBERTO SANTANA CASELLA

ESTRUTURAS ESPAÇO-TEMPORAIS DE
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RESUMO

Os futuros sistemas de comunicação sem fio prometem oferecer

uma grande variedade de serviços multimı́dia. Entretanto, a perspectiva de uma

grande demanda pelos novos serviços e as caracteŕısticas de QoS exigidas, fazem

com que seja indispensável o uso de sistemas de alta capacidade com acessos

sem fio de alta velocidade, motivando o desenvolvimento e a utilização de novas

tecnologias. Nos últimos anos, foram propostas várias estruturas, baseadas nos

recentes avanços na área de processamento de sinais, para reduzir os efeitos de

desvanecimento causados pelo canal de rádio propagação e os diferentes tipos

de interferência presentes nos sistemas de comunicação sem fio, possibilitando

assim, um aumento da capacidade sistêmica 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 supressão de interferência é a formatação de feixe. A di-

versidade espacial, tipicamente representada pelo emprego de múltiplas antenas

de transmissão e/ou de recepção, se destaca por possibilitar uma redução dos

efeitos de desvanecimento do canal de propagação sem necessariamente sacrificar

os preciosos recursos de banda. Além disto, como demonstrado recentemente,

o emprego de múltiplas antenas de transmissão e de recepção permite um au-

mento significativo da capacidade do sistema. A formatação de feixe considera

que os componentes de multipercurso do sinal desejado e dos sinais interferen-

tes incidem sobre o receptor com ângulos diferentes, permitindo a um arranjo

de antenas explorar esta assinatura espacial, através do ajuste do diagrama de

radiação do arranjo de antenas, para cancelar os sinais interferentes.

Neste contexto, foram propostas e analisadas nesta tese, diferen-

tes estruturas de transmissão e de recepção baseadas na utilização de múltiplas

antenas e de técnicas de codificação, para aplicações tanto no uplink como no

downlink de alguns sistemas de comunicação sem fio com caracteŕısticas diferen-

tes, possibilitando reduzir a interferência, melhorar a SNR e usufruir diferentes

formas de diversidade, de modo a atender os requisitos de maior capacidade e

maior taxa, indispensáveis para os futuros sistemas de comunicação sem fio.
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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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vii
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5.1 Arquitetura Espaço-Temporal em Camadas . . . . . . . . . . . . . 105

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

Informação . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106

5.1.2 Introdução a Arquitetura BLAST . . . . . . . . . . . . . . . . . . 109

5.1.3 Tipos de Arquiteturas BLAST . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111

5.1.4 Estruturas BLAST Iterativas . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 112

5.2 Codificação Espaço-Temporal . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114

5.2.1 Introdução a Diversidade de Transmissão . . . . . . . . . . . . . . 115

5.2.2 Codificação Espaço-Temporal em Treliça . . . . . . . . . . . . . . 118

5.2.3 Codificação Espaço-Temporal em Bloco . . . . . . . . . . . . . . 119
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com Desvanecimento Seletivo em Freqüência . . . . . . . . . . . . 243
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TEMPORAL EM BLOCO COM COMPLEXIDADE REDU-

ZIDA PARA SISTEMAS W-CDMA 304

10.1 Modelo para Sistemas W-CDMA em Canais com Desvanecimento
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NOTAÇÃO FUNDAMENTAL

X - Representação da matriz X

x - Representação do vetor x

‖x‖ - Norma do vetor x

bxc - Maior inteiro que não excede x

dxe - Menor inteiro que excede x

x̂ - Estimativa de x

| · | - Função módulo

E[·] - Esperança matemática

∗ - Operação de convolução

⊗ - Produto de Kronecker

δ(·) - Função impulso de Dirac

(·)∗ - Operação de conjugação complexa

(·)T - Operação de transposição

(·)H - Operação de conjugação transposta

Ix - Matriz identidade (x× x)
Γx - Matriz antidiagonal (x× x)
Ar - Número de antenas de recepção

At - Número de antenas de transmissão

Nt - Número de śımbolos de treinamento

Ns - Número de śımbolos de informação

Nsb - Número de śımbolos por substream

Ncb - Número de chips por substream

Nb - Número de bits de informação

Nc - Número de bits de informação codificados

Nw - Número de canais ortogonais de transmissão

Ne - Número de coeficientes temporais

NΩ - Número de śımbolos que compõem a constelação de sinais

Nitt - Número de iterações usado pelo método iterativo de equalização e

decodificação conjunta
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Niter - Número de iterações usado pelo esquema iterativo de estimativa de canal

G - Ganho de processamento

M - Número de usuários

L - Máxima dimensão, em śımbolos, dos canal de propagação discretizado

ζover - Taxa de sobre-amostragem no domı́nio temporal

∆ant - Distância entre os elementos do arranjo de antenas

λc - Comprimento de onda da portadora

fc - Freqüência da portadora

cv - Velocidade da luz

Ts - Duração de śımbolo

Tc - Duração de chip

t - Índice de tempo cont́ınuo

k - Índice de tempo-discreto a ńıvel de śımbolo

n - Índice de tempo-discreto a ńıvel de chip

Π(·) - Operação de entrelaçamento em bloco

Π−1(·) - Operação de desentrelaçamento em bloco
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(Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, SNR = 10

e L = 3) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 154

46 BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de re-

cepção empregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, em função

do comprimento do filtro (Ne) e do número de śımbolos de treina-
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(Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, Ne = 7,

SNR = 10 e L = 3) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 179

78 BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de re-

cepção empregando o método de STBC-RLS-EPCICE, em função do
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filtros (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4,

SNR = 10 e Lc = 7) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 221

101 BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de
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transmissão e 2 antenas de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-

EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq),

em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um canal

com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nt = 25 e

Lc = 17) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 262

xl



150 BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de
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transmissão e 2 antenas de recepção usando o método de CSTBC-

RLS-EPCCE (ChipEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne)

e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2,

G = 8, Nw = 4, Nt = 50 e Lc = 17) . . . . . . . . . . . . . . . . . . 264

152 BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de
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(aleatórios) para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção usando o método de CSTBC-RLS-EPCCE

(ChipEq) considerando Ne = 35 (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4,

Nt = 25 e Lc = 17) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 274

164 Comparação de desempenho entre códigos curtos e códigos longos
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transmissão e 1 antena de recepção empregando os métodos CSTBC-

IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE (SimbEq) com codificação

convolucional ((7,7,5) - Viterbi de decisão suave), em função da SNR

(At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 50 e Lc = 7) . . . . 319

xlv



181 BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) empregando co-
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transmissão e 2 antenas de recepção empregando os métodos CSTBC-

IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE (SimbEq) com codificação

convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisão suave), em função da SNR

(At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 50 e Lc = 7) . . . . 322

185 BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de
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1 INTRODUÇÃO A UM NOVO CENÁRIO

Nas últimas décadas, o mundo tem presenciado grandes avanços

no campo das telecomunicações. Os adventos da comunicação celular móvel

e da Internet mudaram e vêm mudando os hábitos de toda a sociedade. O

desenvolvimento dos serviços de comunicação móvel quebrou o paradigma de

que para se comunicar é necessário estar fisicamente conectado a uma estrutura

de comunicação com fio. A comunicação móvel ofereceu conexão sem fronteiras;

com o acesso de rádio móvel é posśıvel estabelecer comunicação caminhando,

dentro de véıculos, ou em qualquer lugar que o sistema assim o permitir. A

Internet proporcionou um caminho acesśıvel para conectar o mundo. O crescente

interesse por esse caminho de comunicação global trouxe avanços nunca antes

imaginados na interface homem-máquina, nos recursos multimı́dia oferecidos,

na capacidade do comércio eletrônico (e-commerce), na velocidade de acesso

e principalmente na forma de comunicação à distância. Hoje a Internet e a

comunicação móvel podem ser consideradas indispensáveis para vários ramos

de atividade e como fatores preponderantes para o desenvolvimento econômico

global.

A crescente utilização e importância do computador e da Internet

nas nossas vidas, os avanços na comunicação móvel, a dependência cada vez

maior por dados e informação com mobilidade, o anseio por novos serviços e

aplicações multimı́dia, os grandes avanços tecnológicos e a oferta de novos dis-

positivos e serviços a preços mais acesśıveis vêm motivando a criação de uma

nova proposta integrada entre os sistemas móveis e a Internet. Esta integração

resultou em grandes mudanças no conceito da comunicação móvel e na evolução

da chamada Internet móvel. Com a integração da Internet e das aplicações mul-

1
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timı́dia nos futuros sistemas de comunicação móvel, a viabilidade de serviços de

alta velocidade com qualidade de serviço (QoS) tornou-se indispensável.

Espera-se que os novos sistemas móveis sejam capazes de oferecer

uma ampla gama de serviços com taxas variáveis, podendo atingir taxas da or-

dem de 2 Mbps ou mais [3GP02], [Jes04]. As aplicações multimı́dia desejadas

utilizam vários tipos diferentes de serviços em paralelo tais como voz, audio,

v́ıdeo, dados e acesso à Internet. Esses serviços, por comutação de circuitos

e por comutação de pacotes, devem ser suportados pela interface aérea e pela

estrutura de rede dos novos padrões. É interessante notar que, embora algu-

mas aplicações como a comunicação de voz e a v́ıdeo-conferência apresentem

um tráfego tipicamente simétrico, a natureza do tráfego gerado pelos diferentes

serviços de dados oferecidos, como o acesso à Internet e a operação de down-

loading, é assimétrica fazendo com que a transmissão no downlink (da estação

rádio-base para a estação móvel) necessite de uma maior capacidade de trans-

missão do que no uplink (da estação móvel para a estação rádio-base) [HM00].

1.1 Sistemas W-CDMA

Para atender a demanda por um acesso de alta velocidade, in-

dispensável para viabilizar serviços de dados eficientes e possibilitar o uso de

aplicações multimı́dia, torna-se necessário a utilização de formas de transmissão

e modulação mais eficientes. Algumas das propostas de sistemas celulares móveis

de terceira geração (3G) tentam resolver este problema usando a tecnologia de

acesso múltiplo por divisão de código de banda-larga (W-CDMA). Os sistemas

CDMA usam a técnica de spread spectrum [PZB95]. Nesse esquema de mo-

dulação, o sinal de informação é transmitido sobre uma banda de freqüência

muito maior que a taxa da informação. Essa expansão da largura de banda

resulta em uma série de propriedades onde a rejeição à interferência é uma das

mais importantes [OP98].

Os sistemas CDMA são efetivos na melhor utilização do espectro

de freqüência existente. O conceito celular possibilita o reuso da mesma faixa
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de freqüência em áreas distintas denominadas células. O uso da técnica CDMA

oferece uma maior capacidade celular para uma faixa de freqüência espećıfica em

um ambiente multi-celular, já que o reuso de freqüência é igual a um, isto é, a

mesma faixa de freqüência pode ser reutilizada nas células adjacentes [GJP+91].

Neste trabalho, as estruturas apresentadas, embora sejam também

analisadas em outros contextos, foram direcionadas para aplicações em sistemas

W-CDMA, devido sua importância na chamada terceira geração de comunicação

celular móvel.

1.2 Limitações dos Sistemas W-CDMA

No desenvolvimento de redes de comunicação móvel, é essencial

que a banda de freqüência e a potência transmitida sejam gerenciadas eficiente-

mente [Ala98]. Com o intuito de oferecer serviços multimı́dia e de dados de alta

velocidade para um grande número de usuários num espectro de radiofreqüência

limitado, a eficiência espectral torna-se um parâmetro vital.

O canal de propagação sem fio introduz uma série de obstáculos

para a transmissão do sinal. Estes obstáculos 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 deterioração dos sistemas celulares móveis

W-CDMA de alta taxa (onde o delay spread do canal é maior que a duração de

chip) são o desvanecimento do sinal e a severa interferência intersimbólica (ISI),

além da interferência de multi-acesso (MAI) que é inerente a qualquer sistema

CDMA não-ortogonal e pode causar o efeito de Near-Far [Ver98]. Enquanto

o desvanecimento do sinal e a ISI são resultantes do canal de propagação, a

interferência de multi-acesso é causada por usuários interferentes presentes na

mesma célula (interferência intracelular) ou em células adjacentes (interferência

intercelular).
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1.3 Motivação

Os sistemas de comunicação móvel estão se desenvolvendo rapi-

damente para oferecer serviços de voz de alta qualidade, transmissão de dados

de alta taxa e aplicações multimı́dia. Estes serviços requerem sistemas de alta

capacidade com um acesso sem fio de alta velocidade confiável. Para atender o

crescente número de usuários e a grande demanda pelos novos serviços, as tec-

nologias e padrões atuais de comunicação sem fio devem sofrer várias mudanças.

Nos últimos anos, foram propostas várias estruturas, baseadas nos

recentes avanços na área de processamento de sinais, para reduzir os efeitos de

degradação causados pelo canal de rádio propagação e pelos diferentes tipos

de interferência presentes nos sistemas de comunicação sem fio, possibilitando

assim, um aumento da capacidade sistêmica e da velocidade do acesso sem fio.

Uma solução bastante eficiente para reduzir as distorções causadas

pelo canal de propagação pode ser obtida pelo uso da diversidade. A diversidade

possibilita reduzir a profundidade ou a duração do desvanecimento através da

combinação das múltiplas réplicas do sinal transmitido sujeitas a desvanecimen-

tos independentes. Existem diferentes formas para explorar a diversidade, as

mais comuns são aplicadas nos domı́nios temporal (codificação de canal com en-

trelaçamento), espectral (spread spectrum) e espacial (múltiplas antenas). Uma

técnica clássica de combinação é a combinação de razão máxima (MRC). De

acordo com [Pro95], a MRC é considerada ótima se os sinais nos ramos de di-

versidade forem não-correlacionados e tiverem uma distribuição de Rayleigh.

Normalmente, a MRC é aplicada na recepção, onde os sinais provenientes de

diferentes antenas são ponderados para maximizar a relação sinal-rúıdo (SNR).

Para reduzir a degradação causada pelos diferentes tipos de inter-

ferências presentes nos sistemas de comunicação sem fio, pode-se utilizar diferen-

tes técnicas de cancelamento de interferência, tais como a detecção multi-usuário

[Ver98], [GRL99], [HT00] e a formatação 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 código do usuário desejado e apresenta desempenho

ótimo para canais com rúıdo Gaussiano branco aditivo (AWGN). Devido a pre-

sença 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 usuários interferentes são

recebidos com potências maiores que a do sinal do usuário desejado. O sistema

de segunda geração IS-95 utiliza um controle de potência preciso na estação rádio

base (ERB) para equalizar a potência de todos os sinais recebidos de uma mesma

célula e reduzir o efeito de Near-Far. Porém, devido às severas caracteŕısticas

do canal de propagação, nem sempre isto é posśıvel.

O trabalho de Verdú [Ver86] demonstrou que a deterioração cau-

sada pelo efeito de Near-Far não é inerente aos sistemas CDMA e pode ser

eliminada pelo emprego de um detector de multi-usuário ótimo de máxima ve-

rossimilhança (ML). Este esquema considera que as sáıdas dos filtros casados

da ERB apresentam estat́ısticas suficientes para a detecção de todos usuários.

Assim, pode-se obter o detector de multi-usuário ótimo de ML, aplicando um

detector de Viterbi às sáıdas dos filtros casados. Porém, este detector apre-

senta uma complexidade exponencial com o número de usuários, motivando o

desenvolvimento de vários métodos sub-ótimos, como o detector de decorrelação

linear [LV90], [VKAP98], o detector de erro médio quadrático mı́nimo (MMSE)

[MH94], [PV97], o detector de cancelamento sucessivo de interferência [Hol94],

[PH94] e o detector de cancelamento paralelo de interferência [LL96], [GRL99].

A formatação de feixe considera que os componentes de multi-

percurso do sinal desejado e dos sinais interferentes incidem sobre o receptor

com ângulos 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 radiação do arranjo de antenas, pode-se ma-

ximizar a potência recebida do sinal desejado e reduzir a potência recebida dos

sinais interferentes que estão separados espacialmente do sinal de interesse. En-
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tretanto, o uso do processamento puramente espacial não permite eliminar a

interferência recebida na mesma direção do sinal desejado ou combinar a ener-

gia dos componentes de multipercurso do sinal desejado. Uma solução para

sobrepor estas limitações é o emprego do processamento espaço-temporal. Se os

sinais desejados e interferentes tiverem assinaturas espaciais ou temporais dis-

tintas, o processamento espaço-temporal possibilita uma melhora significativa

da relação sinal-interferência (SIR). Um dos principais problemas do processa-

mento espaço-temporal é que o arranjo de antenas requer normalmente um filtro

espaço-temporal de dimensões elevadas, e portanto de alta complexidade, para

explorar eficientemente as assinaturas espaciais e temporais dos sinais e maxi-

mizar a SIR. Além disto, a utilização dos métodos convencionais de adaptação

para determinar os coeficientes do filtro espaço-temporal requer uma quantidade

proibitiva de śımbolos de treinamento.

Nos sistemas móveis de terceira geração, os śımbolos de piloto

(treinamento) estão dispońıveis tanto no uplink como no downlink [3GP02] e

podem ser utilizados para desempenhar diversas funções diferentes, como por

exemplo, para determinar os coeficientes dos filtros empregados nos arranjos

de antenas. Levando em consideração a presença de śımbolos de treinamento

no uplink, foi proposto em [CSJ02b], um novo receptor de formatação de feixe

espaço-temporal para sistemas W-CDMA, baseado no algoritmo HRLS (hierar-

chical recursive least squares) apresentado em [Woo00]. O método proposto ofe-

rece uma redução da complexidade computacional e da quantidade de śımbolos

de treinamento necessárias no processo de adaptação em relação ao método

espaço-temporal baseado no algoritmo RLS (recursive least squares) convenci-

onal, possibilitando ainda prover uma melhora no desempenho para algumas

condições particulares.

Em [WP98a], [XT01] e [TL01], foram propostos alguns métodos

cegos de cancelamento de interferência para sistemas CDMA que não necessitam

do emprego de śımbolos de treinamento, informação dos códigos de espalhamento

da MAI ou qualquer informação adicional do canal de propagação. Os métodos
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cegos permitem eliminar a MAI e a ISI sem a necessidade de uma redução do

throughput da informação. Entretanto, a maioria dos métodos apresentados na

literatura necessitam uma grande quantidade de dados em condições de estaci-

onaridade, que normalmente não está dispońıvel nas aplicações de comunicação

móvel [KH88], [CSJ02c].

A abordagem semicega, que pode ser interpretada como uma com-

binação 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 śımbolos de treinamento

ou uma redução do throughput, e pelos métodos cegos, causados pela taxa de con-

vergência lenta, ambigüidade de fase do sinal recuperado e necessidade de uma

grande quantidade de informação em condições de estacionaridade [KFFM97],

[PP97], [TP98], [LR99], [BCMG00]. Essa abordagem explora a idéia de au-

mentar o comprimento efetivo da seqüência de śımbolos de treinamento usando

informações adicionais e propriedades dos sinais transmitidos [KFFM97].

Em [PH01a], foi proposto um método de diversidade de recepção

espaço-temporal semicego para sistemas CDMA śıncronos, empregando um novo

algoritmo denominado algoritmo de módulo constante semicego com identi-

ficação do canal (SBCMACI). O método requer uma quantidade significativa-

mente menor de śımbolos de treinamento que a requerida pelos métodos clássicos

baseados em treinamento, utilizando o critério least squares(LS), através do em-

prego da propriedade de módulo constante do sinal transmitido e da estimativa

do canal. A técnica consiste em efetuar a identificação semicega do canal através

do método de subespaço antes da equalização semicega.

Em [CSJ02c], o método apresentado em [PH01a] foi estendido

para aplicações de formatação de feixe espaço-temporal em sistemas W-CDMA

asśıncronos. O método permite alterar o diagrama de radiação apropriadamente

para maximizar a potência recebida do sinal desejado e melhorar a supressão da

MAI. O algoritmo resultante permite a combinação coerente dos componentes

de multipercurso do sinal desejado, o cancelamento dos sinais interferentes, a
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remoção da ambigüidade de fase presente nos métodos cegos e a redução do

número necessário de śımbolos de treinamento no processo adaptativo de deter-

minação dos coeficientes do filtro espaço-temporal.

Enquanto as técnicas de diversidade e formatação de feixe espaci-

ais e espaço-temporais aplicadas no processo de recepção são bem conhecidas,

as técnicas aplicadas no processo de transmissão são relativamente novas e bas-

tante atrativas, já que possibilitam transferir grande parte da complexidade de

processamento da estação móvel (EM) para a ERB.

Os sistemas que empregam apenas uma antena de transmissão e

uma antena de recepção, ou seja, sistemas que usam canais de comunicação com

uma entrada e uma sáıda (SISO), apresentam baixa confiabilidade na presença

de desvanecimento por multipercurso e capacidade limitada [FG98]. Os métodos

de processamento espacial ou espaço-temporal, empregando canais com uma

entrada e múltiplas sáıdas (SIMO) ou múltiplas entradas e uma sáıda (MISO),

podem oferecer vantagens adicionais em relação aos métodos SISO. Porém, os

serviços desejados para as próximas gerações de sistemas de comunicação móvel

necessitam de canais de comunicação com maior confiabilidade e com maior

capacidade. Assim, surgiram os sistemas com múltiplas antenas de transmissão e

de recepção, ou seja, sistemas de múltiplas entradas e múltiplas sáıdas (MIMO).

Os canais de propagação de banda limitada são dutos estreitos que impõem um

limite no fluxo de dados de alta velocidade. O desenvolvimento de sistemas

de MIMO alargam estes dutos, permitindo explorar a diversidade nos domı́nios

espacial e temporal, aumentando significativamente a capacidade e a velocidade

de transmissão de informação.

As investigações no campo da teoria da informação realizadas nos

últimos anos [FG98], mostraram que é posśıvel obter um grande aumento da ca-

pacidade dos sistemas de comunicação sem fio quando são empregadas múltiplas

antenas no transmissor e no receptor. Os resultados destas investigações leva-

ram ao desenvolvimento de uma nova arquitetura de transmissão e recepção

chamada Bell Labs Layered Space-Time (BLAST) que oferece taxas de trans-
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missão inatinǵıveis pelos métodos tradicionais. Outra abordagem que utiliza

múltiplas antenas de transmissão e se posśıvel múltiplas antenas de recepção

para prover comunicação confiável de alta taxa é a codificação espaço-temporal

(STC) [TSC98], [TJC99b]. Tanto a arquitetura BLAST como a STC fazem uso

do domı́nio espacial e temporal enquanto codificam e decodificam os śımbolos

de informação. Portanto o termo modulação codificada espaço-temporal pode

ser empregado nas duas estruturas.

A técnica de STC combina a codificação de canal com uma estru-

tura de antenas múltiplas de transmissão e opcionalmente de recepção. Os dados

codificados são divididos em At streams de śımbolos que são simultaneamente

transmitidos pelas At antenas. O sinal recebido é uma sobreposição linear dos

śımbolos transmitidos simultaneamente corrompidos por rúıdo e interferência.

Os algoritmos de decodificação espaço-temporais, bem como as técnicas de esti-

mativa do canal, são incorporados no receptor para obter as vantagens da diver-

sidade e do ganho de codificação. Dentre as técnicas mais difundidas de STC,

se destacam a codificação espaço-temporal em treliça (STTC) e a codificação

espaço-temporal em bloco (STBC).

A STTC foi apresentada por Tarokh et al. em [TSC98] e combina

a codificação de canal, o mapeamento de śımbolos e uma estrutura de ante-

nas múltiplas com um processo de decodificação em treliça multidimensional.

Apesar de oferecer um ganho significativo de codificação, 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 decodificação,

Alamouti propôs em [Ala98] um método simples e efetivo de diversidade de trans-

missão empregando duas antenas transmissoras, que serviu como alicerce para

a STBC. Neste esquema, um par de śımbolos é transmitido por duas antenas

transmissoras em um peŕıodo de śımbolo e uma versão transformada do mesmo

par é transmitida no peŕıodo seguinte. Em [TJC99a], Tarok et al. generalizaram

o trabalho de Alamouti para um número arbitrário de antenas transmissoras e
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apresentaram formalmente a teoria da STBC. A estrutura ortogonal da STBC

provê o desacoplamento dos sinais de diferentes antenas e faz com que a comple-

xidade de decodificação dependa apenas da dimensão da constelação de sinais.

Apesar das vantagens oferecidas, os métodos de STBC apresenta-

dos em [Ala98] e [TJC99a] consideram que o canal de propagação é perfeitamente

conhecido no receptor e que sofre um desvanecimento plano em freqüência. En-

tretanto, como já mencionado, os sistemas de comunicação sem fio de alta taxa

apresentam normalmente um delay spread maior que a duração de śımbolo,

causando efeitos de propagação seletivos em freqüência. Além disto, o canal

de propagação não é conhecido a priori no receptor, sendo necessário utilizar

técnicas de estimativa para determiná-lo.

Recentemente, foi introduzido em [LP00], um novo paradigma

para a STBC em canais com desvanecimento seletivo em freqüência. Este

método, denominado codificação espaço-temporal em bloco por inversão tem-

poral (TR-STBC) [LSLL02], [SL02], é composto por uma versão modificada do

método de Alamouti, implementada a ńıvel de bloco no domı́nio temporal, per-

mitindo explorar, além da diversidade espacial, a diversidade de multipercurso

contida nos canais com desvanecimento seletivo em freqüência. Em [CSJ03d]

e [CSJ03a], foram apresentados os receptores de equalização pós-combinação

com estimativa de canal (STBC-EPCCE) e de combinação conjunta de MIMO

(STBC-MIMO-JEC), baseados em versões de MMSE do método de TR-STBC,

para a aplicação da STBC em canais com desvanecimento seletivo em freqüência,

considerando que o canal de propagação não é conhecido a priori no receptor.

Após a derivação da capacidade teórica dos canais de MIMO, Fos-

chini e Gans propuseram a arquitetura espaço-temporal em camadas BLAST

[Fos96] para proporcionar taxas de transmissão muito maiores que as obtidas

pelas técnicas convencionais. A arquitetura BLAST é uma técnica que em-

prega arranjos de antenas com múltiplos elementos no transmissor e no receptor.

O stream de informação de um dado usuário é dividido em múltiplos substre-

ams que são transmitidos simultaneamente em subcanais em paralelo através
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do arranjo de antenas de transmissão. Todos os substreams são transmitidos na

mesma faixa de freqüência, oferecendo uma excelente eficiência espectral. Como

a informação é transmitida em paralelo através das múltiplas antenas, a taxa de

transmissão efetiva aumenta proporcionalmente ao número de antenas usadas.

Uma outra área de recentes pesquisas, consiste em combinar

métodos modernos de correção de erros com estruturas de decodificação ite-

rativas. Em 1993, foi apresentado por Berrou et al. [BGT93], um esquema

de correção de erros revolucionário, denominado método de codificação turbo.

Nesse trabalho seminal, foram apresentados resultados indicando que o emprego

da codificação turbo possibilita atingir ı́ndices de capacidade muito próximos

das predições de Shannon para canais AWGN [Sha48]. A codificação turbo su-

pera o paradoxo entre a taxa de erro e a complexidade de decodificação através

da concatenação de códigos por meio de entrelaçadores e de técnicas iterativas

de decodificação baseadas em informação suave.

O termo turbo, associado ao método de codificação apresentado

em [BGT93], foi escolhido fundamentalmente pelo fato do processo de deco-

dificação empregar um método iterativo baseado em realimentação, similar ao

conceito empregado nos turbocompressores usados em motores a combustão,

e não pelas caracteŕısticas dos códigos empregados. Assim, o prinćıpio turbo

é muito mais abrangente do que a codificação turbo, onde foi originalmente

concebido, podendo ser aplicado a vários outros problemas, como por exemplo

a equalização de canal [DJB95], [GLL97], a detecção multiusuário [WP98b],

[ARAS99], [RP00], o processamento espaço-temporal [Koc01], a codificação

espaço-temporal [BNS99], [Cui01], [Ton01], [Ton03], a modulação codificada

[Bau99], entre outros.

Neste trabalho, o prinćıpio turbo foi utilizado, de maneira simpli-

ficada, no desenvolvimento de um receptor iterativo, baseado na equalização e

decodificação conjunta, para sistemas W-CDMA empregando algumas técnicas

diferentes de STBC para canais com desvanecimento seletivo em freqüência.
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1.4 Resumo das Principais Publicações

A seguir, é apresentado um resumo das principais publicações,

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

• 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-

matação de feixe espaço-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 códigos aleatórios, espalhamento espectral complexo, modulação da

informação QPSK, modelo de canal macrocelular estat́ıstico e diferentes

cenários de Near-Far.

• 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-

matação de feixe espaço-temporal semicega BST-SBCMACI proposta em

[CSJ02c] sob condições 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

códigos Gold-like, espalhamento espectral complexo, modulação da in-

formação QPSK, modelo de canal microcelular baseado no GBSBE e di-

ferentes cenários de Near-Far.

• 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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hierárquica de formatação de feixe espaço-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

códigos aleatórios, espalhamento espectral complexo, modulação da in-

formação 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 espaço-

temporal de formatação 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 códigos Gold-like, espalhamento espectral complexo,

modulação da informação 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 codificação espaço-temporal em bloco para

canais seletivos em freqüência. A primeira, designada como receptor com

equalização pós-combinação e estimativa de canal, é baseada no método de

codificação espaço-temporal com inversão temporal proposto por Lindskog

e Paulraj e realiza estimativa do canal, combinação linear e equalização. A

segunda, denominada como receptor com equalização e combinação con-

junta de múltiplas entradas e múltiplas sáıdas, é baseada no esquema

apresentado por Meshkati e Sousa e realiza equalização, cancelamento de

interferência e combinação linear simultaneamente.
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• 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 extensão do trabalho apresentado em [CSJ03d],

contendo alguns resultados adicionais de simulação.

• 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-

matação de feixe espaço-temporal semi-cega diferencial para sistemas

asśıncronos de múltiplo acesso por divisão de código de banda-larga por

seqüência direta (DS-WCDMA). O novo receptor apresenta robustez a

variações de fase e redução dos efeitos de distorção não linear.

• 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], são apresentados alguns resultados complementares

de simulação aos apresentados em [CSJ03b].

• 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 conexão direta

de um sistema de múltiplo acesso por divisão de código de banda larga

(W-CDMA) empregando codificação espaço-temporal num canal de pro-

pagação por multipercurso variante no tempo. A codificação espaço-

temporal é aplicada a ńıvel de chip para melhorar a robustez do sistema a

variações na envoltória de desvanecimento.
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1.5 Descrição do Conteúdo

Este documento contém, além do presente caṕıtulo, de caráter

introdutório, mais 10 caṕıtulos que podem ser assim resumidos:

Caṕıtulo 2 - Neste caṕıtulo, são descritas algumas das principais carac-

teŕısticas do ambiente de propagação sem fio. Em função das carac-

teŕısticas de interesse, são apresentados alguns modelos matemáticos para

representar os canais de propagação.

Caṕıtulo 3 - Neste caṕıtulo, são introduzidas as principais diferenças entre

as estruturas espaço-temporais de recepção empregadas para formatação

de feixe e para diversidade. São também apresentados, os principais al-

goritmos adaptativos encontrados na literatura, usados na determinação

das estruturas espaço-temporais estudadas. Finalmente, são apresentados

alguns resultados de simulação.

Caṕıtulo 4 - Neste caṕıtulo, são propostas novas estruturas espaço-temporais

de recepção hierárquicas e semicegas para formatação de feixe e para diver-

sidade, direcionadas para aplicações no uplink de sistemas W-CDMA com

códigos de espalhamento curtos, sujeitos a canais de propagação com des-

vanecimento seletivo em freqüência. Ao final do caṕıtulo são apresentados

alguns resultados de simulação.

Caṕıtulo 5 - Neste caṕıtulo, são apresentados os conceitos fundamentais, ba-

seados na teoria da informação, das técnicas de transmissão em canais de

MIMO. São apresentadas também as principais caracteŕısticas dos princi-

pais métodos encontrados na literatura.

Caṕıtulo 6 - Neste caṕıtulo, são introduzidos os conceitos básicos da STBC,

uma das técnicas mais promissoras de diversidade de transmissão, e é

apresentado o método de Alamouti para aplicações em canais com des-

vanecimento plano em freqüência. Alguns resultados de simulação são
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apresentados e confrontados com os resultados obtidos pelas expressões

anaĺıticas descritas no anexo 2.

Caṕıtulo 7 - Neste caṕıtulo, são propostas algumas estruturas de STBC empre-

gando múltiplas antenas de transmissão e de recepção, para canais de pro-

pagação com desvanecimento seletivo em freqüência. Ao final do caṕıtulo

são apresentados alguns resultados de simulação.

Caṕıtulo 8 - Neste caṕıtulo, os métodos apresentados nos caṕıtulos 6 e 7, são

estendidos para aplicações no downlink de sistemas W-CDMA empregando

códigos curtos e códigos longos. Em função das caracteŕısticas intŕınsecas

dos sistemas CDMA, são analisadas duas abordagens distintas de codi-

ficação espaço-temporal. Ao final do caṕıtulo são apresentados alguns

resultados de simulação.

Caṕıtulo 9 - Neste caṕıtulo, são apresentados alguns conceitos fundamentais

da codificação de FEC e do prinćıpio turbo, contendo uma breve in-

trodução dos métodos de codificação de bloco e convolucional, bem como

algumas das principais caracteŕısticas da codificação turbo. Também são

revistos alguns conceitos da equalização turbo e é descrita uma estrutura

de equalização e decodificação conjunta iterativa de baixa complexidade.

Caṕıtulo 10 - Neste caṕıtulo, são propostas algumas estruturas de codificação

espaço-temporal iterativas de complexidade reduzida, para canais com des-

vanecimento seletivo em freqüência aplicadas ao downlink de sistemas W-

CDMA usando codificação de FEC e empregando códigos curtos e códigos

longos. As estruturas propostas são baseadas nas técnicas apresentadas

no caṕıtulo 8 e no prinćıpio turbo, introduzido no caṕıtulo 9. Ao final do

caṕıtulo são apresentados alguns resultados de simulação.

Caṕıtulo 11 - Neste caṕıtulo, são apresentados um resumo das principais con-

clusões e as perspectivas para futuros trabalhos.



2 CANAIS DE RÁDIO PROPAGAÇÃO

MÓVEL

Uma das grandes vantagens da transmissão de rádio é permitir a

comunicação com mobilidade, porém o canal de rádio propagação impõe uma

série de limitações no desempenho dos sistemas móveis. O canal de propagação

é parte integrante do sistema e muitas vezes não pode ser ajustado nem contro-

lado. Assim, o conhecimento das caracteŕısticas e propriedades do canal é es-

sencial para o desenvolvimento com sucesso dos sistemas de comunicação móvel,

sendo necessário desenvolver modelos precisos e confiáveis para a caracterização

adequada do canal.

Um canal de rádio propagação móvel é um meio hostil por natu-

reza, sendo bastante dif́ıcil obter bons modelos para prever seu comportamento.

Tradicionalmente, os canais podem ser modelados através do uso de técnicas

estat́ısticas baseadas em dados obtidos em medidas de propagação reais. Como

apresentado na figura 1, pode-se obter um modelo representativo do canal de

rádio propagação pela decomposição dos efeitos de desvanecimento sofridos pelo

sinal transmitido em 3 componentes distintos [OP98]:

• componente de perda de percurso de grande escala

• componente de variação lenta de média escala

• componente de variação rápida de pequena escala

17
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Domínio no 
Tempo 

Plano  
Bs < Bcoe 

∆spread < Ts  

Domínio na 
Freqüência 

Seletivo  
Bs > Bcoe 

∆spread > Ts  

Pequena Escala 

Rápido 
∆dopp > Bs 
Tcoe < Ts 

Sombreamento 
(Shadowing) 

αmédio: Atenuação média 
Bs: Banda do sinal 
Ts: Período de símbolo 
Bcoe: Banda coerente 
Tcoe: Tempo de coerência 
∆dopp: Doppler spread 
∆spread: Delay spread 
 
 

αmédio 
 x  

Distância 

Média Escala Grande Escala 

Lento  
∆dopp < Bs 
Tcoe > Ts 

Desvanecimento  
do Canal 

Figura 1: Classificação do desvanecimento do canal de propagação

2.1 Desvanecimento de Grande e Média Escala

A intensidade do sinal recebido pode sofrer grandes variações de-

pendendo das caracteŕısticas do percurso de propagação entre o transmissor e

o receptor. Situações em que obstruções por prédios ou montanhas, por exem-

plo, podem ocasionar uma grande atenuação do sinal. A redução da potência

recebida com a distância devido à reflexão, difração e refração é conhecida como

perda por percurso. Vários modelos de propagação têm sido desenvolvidos para

determinar as perdas de percurso causadas por grandes obstáculos. Estes mo-

delos são chamados de modelos de propagação de grande escala [OP98] por

caracterizarem a potência média do sinal recebido sobre grandes áreas. Um

modelo bastante conhecido é o modelo de espaço livre. Neste modelo, somente

o efeito da atenuação causada pelo espaçamento entre transmissor e receptor é

considerado como fator de deterioração do sinal transmitido, já que os fenômenos

de reflexão, refração e atenuação por absorção não existem (não há objetos que

possam absorver, refletir ou refratar a energia das ondas de rádio). Embora o

modelo de espaço livre possa ser empregado para caracterizar várias situações de

linhas de visada direta (LOS) sem obstruções, ele não é adequado para aplicações

na comunicação móvel, onde é necessário levar em consideração outros fatores de

deterioração, como por exemplo, o desvanecimento por multipercurso [LM94].
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Na tentativa de obter um modelo mais preciso para aplicações

móveis, Okumura [Oku68] realizou extensivas medidas de perdas de percurso

em Tóquio para seis faixas de freqüências distintas entre 200 e 1920 MHz e para

distâncias e alturas de antenas diferentes. Posteriormente, Hata transformou as

medidas de Okumura em fórmulas paramétricas, dando origem ao chamado mo-

delo de Okumura-Hata. Recentemente, vários modelos têm sido apresentados

para aplicações móveis, como por exemplo o modelo COST259-DCM (Directio-

nal Channel Model), que inclui parâmetros para diferentes tipos de ambientes e

vários modelos posśıveis para caracterizar o processo de desvanecimento.

Os modelos de propagação de média escala, por sua vez, determi-

nam as mudanças graduais na potência média do sinal causadas por pequenas

obstruções como árvores, folhagens e pequenos obstáculos presentes no ambiente

móvel quando a antena receptora é movida sobre distâncias da ordem de pou-

cas dezenas ou centenas de metros. Enquanto as medidas de perda de percurso

para mesmas distâncias do transmissor podem ter seu valor médio próximo do

valor dado pela fórmula de Okumura-Hata, as medidas individuais podem variar

significativamente. Medidas mais precisas mostram que a variação da perda de

percurso de média escala, denominada sombreamento ou shadowing, pode ser

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

ps(γ0) =
1

γ0 · σs ·
√

2 · π
exp

�
− ln(γ0)−ms

2 · σ2
s � (1)

Onde,

γ0 é a potência média do sinal recebido

ms é o valor médio logaŕıtmico do shadowing

σ2
s é a variância logaŕıtmica do shadowing

Nesta tese, os desvanecimentos de média e grande escala, por se-

rem eficientemente tratados por várias técnicas convencionais [Rap96], não são

abordados. Assim, as análises se concentrarão no desvanecimento de pequena

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

Os modelos de propagação de pequena escala caracterizam as va-

riações rápidas da intensidade de sinal sobre curtas distâncias, da ordem de

poucos comprimentos de onda ou sobre curtas durações de tempo, da ordem de

poucos segundos. O desvanecimento de pequena escala é causado pelas múltiplas

reflexões de uma onda transmitida nos dispersores locais tais como casas, prédios,

véıculos etc. Os componentes de multipercurso resultantes chegam ao receptor

em instantes diferentes e geram variações na amplitude e fase do sinal quando

combinados. O grau de variação depende da distribuição das intensidades e dos

atrasos dos componentes de multipercurso e da banda do sinal (Bs) transmitido

[Rap96]. Os três efeitos mais importantes do desvanecimento de pequena escala

são [Rap96]:

• Variações rápidas na intensidade do sinal sobre curtas distâncias ou curtas

durações de tempo

• Modulação aleatória de freqüência causada pelo desvio doppler nas dife-

rentes componentes de multipercurso

• Dispersão temporal causada pelos atrasos de propagação dos múltiplos

percursos

Quando o sinal recebido é composto por um componente represen-

tativo de visada direta, denominado componente especular, e de várias reflexões

dos múltiplos percursos de uma onda transmitida, a amplitude da envoltória de-

vido ao desvanecimento de pequena escala apresenta uma distribuição de Rice

[Skl97]:

price(a) =
a

σ2
r

· exp

�
−a

2 + ă2
p

2 · σ2
r � · I0 �

a · ăp

σ2
r � (2)

Onde,

a é a amplitude da envoltória do sinal recebido
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ăp é o valor de pico do componente especular

σ2
r é a potência média do sinal

I0 é a função de Bessel modificada de 1a
¯ espécie e de ordem zero

Entretanto, quando a amplitude do componente especular é zero,

a amplitude da envoltória devido ao desvanecimento de pequena escala apresenta

uma distribuição de Rayleigh [Skl97]:

prayleigh(a) =
a

σ2
r

· exp

�
− a2

2 · σ2
r � , a > 0 (3)

O movimento relativo do receptor em relação ao transmissor in-

troduz um desvio de freqüência em todos os componentes do sinal recebido,

denominado desvio doppler. O desvio doppler é diretamente proporcional a ve-

locidade e direção do movimento do receptor com respeito à direção de chegada

dos componentes do sinal recebido [Rap96].

Na figura 2, um móvel se desloca com velocidade constante vEM

enquanto recebe o sinal proveniente do transmissor. Considerando que a antena

transmissora está distante o suficiente para assumir que os ângulos dos sinais

incidentes nos pontos A e B são os mesmos (θ) e que a distância percorrida pelo

sinal para cobrir os dois pontos é ∆l (correspondente a uma duração de tempo

∆t), pode-se obter o desvio de fase ∆ϕ entre os sinais por:

∆ϕ =
2π ·∆l
λc

=
2π · vEM ·∆t

λc

· cos(θ) (4)

Onde, λc = cv

fc
é o comprimento de onda

fc é a freqüência da portadora

cv é a velocidade da luz

E o desvio doppler resultante é dado por:

fd =
1

2π
· ∆ϕ

∆t
=
vEM

λc

· cos(θ) (5)
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Figura 2: Desvio doppler

A banda do canal pode ser quantizada pela banda coerente (Bcoe)

que é relativa a estrutura de multipercurso do canal. A banda coerente é obtida

pela máxima diferença de freqüência na qual as amplitudes dos sinais ainda são

fortemente correlacionadas. Se a banda do sinal transmitido for maior que a

banda coerente, o sinal recebido será distorcido. Outro parâmetro importante

para a caracterização do canal de propagação, relacionado com a banda coerente,

é o delay spread. O delay spread é um fenômeno natural causado pela reflexão e

dispersão dos percursos de propagação do canal e expressa a dispersão temporal

do sinal transmitido. O delay spread e a banda coerente são parâmetros que

descrevem a natureza dispersiva temporal do canal numa área restrita. Entre-

tanto, eles não oferecem nenhuma informação sobre a variabilidade no tempo do

canal, causada pelo movimento relativo entre o transmissor e o receptor.

O doppler spread e o tempo de coerência do canal (Tcoe) são

parâmetros que permitem descrever a natureza da variação no tempo do ca-

nal em regiões de pequena escala. O doppler spread é uma medida da expansão

espectral causada pela taxa de variação temporal do canal e é definido como a

faixa de freqüência sobre a qual o espectro doppler recebido é essencialmente não

zero. Se a banda do sinal em banda base for muito maior que doppler spread,

o efeito de expansão de freqüência é despreźıvel e o desvanecimento é chamado

lento [Rap96]. O tempo de coerência do canal é o equivalente ao doppler spread

no domı́nio do tempo e é usado para caracterizar a variabilidade temporal da

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

Dependendo da relação entre os parâmetros de sinal e de canal

(banda do sinal, delay spread, doppler spread etc.), os sinais transmitidos podem

sofrer diferentes tipos de desvanecimentos. A dispersão no tempo e na freqüência

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

Desvanecimento Plano em Freqüência - Ocorre quando o canal apresenta

um ganho constante e resposta de fase linear sobre uma banda de

freqüência maior que a banda do sinal transmitido. No desvanecimento

plano, as caracteŕısticas espectrais do sinal transmitido são mantidas,

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

Desvanecimento Seletivo em Freqüência - Ocorre quando a banda de

freqüência em que o canal mantém um ganho constante e uma resposta de

fase linear é menor que a banda do sinal transmitido e o peŕıodo de śımbolo

é menor que o delay spread do canal. No desvanecimento seletivo, o sinal

recebido é composto por múltiplos componentes do sinal transmitido de-

fasados e atenuados, ocasionando uma distorção do sinal. Em função da

dispersão temporal do sinal transmitido, há a presença de ISI.

Desvanecimento Rápido - Neste caso, a resposta ao impulso do canal muda

a uma taxa mais rápida que o peŕıodo de śımbolo (Ts), ou seja, o tempo de

coerência do canal é menor que o peŕıodo de śımbolo do sinal transmitido.

Isto causa dispersão de freqüência (também denominada desvanecimento

seletivo no tempo) devido ao doppler spread. No domı́nio da freqüência,

a distorção do sinal aumenta à medida que o doppler spread aumenta em

relação à banda do sinal transmitido.

Desvanecimento Lento - Neste caso, a resposta ao impulso do canal muda

a uma taxa mais lenta que o peŕıodo de śımbolo. Assim, o tempo de

coerência do canal é muito maior que o peŕıodo de śımbolo do sinal trans-

mitido. O canal pode ser considerado estático por um ou vários śımbolos.
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Pode-se verificar que ao determinar se o canal de propagação é

lento ou rápido, não se especifica se o mesmo é plano ou seletivo em freqüência.

Assim, como apresentado na figura 3, é posśıvel combinar os dois tipos de dis-

persão no domı́nio do tempo (plano ou seletivo em freqüência) com os dois tipos

de dispersão no domı́nio da freqüência (lento ou rápido).
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Figura 3: Tipos de desvanecimentos de pequena escala

Um outro parâmetro importante para a caracterização de canais

de rádio propagação é o angle spread. O angle spread é bastante empregado

na caracterização de canais espaciais e espaço-temporais. No ambiente de pro-

pagação rádio, os vários componentes defasados e escalonados do sinal trans-

mitido apresentam ângulos de partida e de chegada diferentes. O angle spread

permite a caracterização da dispersão angular sofrida. Assim, no processo de

recepção, o angle spread representa o espalhamento dos ângulos de chegada dos

multipercursos ao receptor. Enquanto que no processo de transmissão, o angle

spread representa o espalhamento dos ângulos de partida dos multipercursos.

O ângulo 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

localização espacial da antena. O desvanecimento seletivo espacial é caracteri-

zado pela distância coerente (Dcoe). Quanto maior for o angle spread, menor

será a distância coerente.
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Na figura 4, é representada a sobreposição 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

atenuação linear em dB com a distância, 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.
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Figura 4: Sobreposição 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 propagação sem fio, podem ser descritos por diferentes modelos ma-

temáticos. Os modelos matemáticos oferecem uma ferramenta precisa e fun-

cional para a análise de desempenho de sistemas de comunicação sem fio em

diferentes cenários de propagação.

A seguir, são apresentados alguns modelos, classificados de acordo

com a dispersão temporal (plano ou seletivo em freqüência), encontrados comu-

mente na literatura cient́ıfica. Apesar da classificação utilizada, são discutidos

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

Plano em Freqüência

Como mencionado anteriormente, o canal de propagação sofre um

desvanecimento plano em freqüência, 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 t, devido a um impulso aplicado

no instante t− τ , pode ser representada por [ZP01]:

p̃(t, τ) = β(t) · δ(τ − τo(t)) (6)

Onde,

τo(t) é o atraso de propagação do sinal no instante t

β(t) = a(t) · ej·2·π·fc·τo(t)+ϕ(t) é o ganho complexo do canal no instante t

a(t) é a atenuação causada pelo canal no instante t

ϕ(t) é o desvio de fase inicial

δ(τ) é a função impulso de Dirac

Considerando que a quantidade de componentes de multipercurso

é grande e representando as intensidades dos percursos por variáveis aleatórias

independentes e identicamente distribúıdas (i.i.d) e independentes das fases dos

percursos, representadas por variáveis aleatórias independentes e uniformemente

distribúıdas entre −π e π, pode-se aproximar o ganho complexo de canal β(t),

através do teorema do limite central [Lat89], por uma variável aleatória Gaus-

siana complexa de média zero.

Deste modo, pode-se obter um modelo bastante simples para re-

presentar canais com desvanecimento plano em freqüência através da soma de

duas fontes, em fase e em quadratura, de AWGN independentes. Como apresen-

tado na figura 5, a envoltória do processo AWGN complexo resultante apresenta

uma distribuição de Rayleigh e a fase apresenta uma distribuição uniforme entre

−π e π.
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Figura 5: Modelo AWGN complexo - Histograma do módulo e fase do desvanecimento

Apesar da simplicidade, o modelo AWGN complexo não é capaz

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

2.4.2 Modelo de Jakes para Canais com Desvanecimento Plano em

Freqüência

O modelo de Jakes é um método determińıstico amplamente

utilizado para representar canais de propagação, em ambientes de dispersão

isotrópicos sem LOS, sujeitos a desvanecimentos planos em freqüência correlaci-

onados no tempo [Jak74]. O método se baseia no fato que a soma de uma grande

quantidade de senóides com fases aleatórias é uma boa aproximação para um

processo Gaussiano aleatório, sendo apenas necessário ponderá-las adequada-

mente para poder levar também em consideração o doppler spread do canal.

Assumindo que Lu percursos de intensidades iguais incidem, com

ângulos de chegada θl uniformemente distribúıdos, numa EM se movendo a

velocidade constante, pode-se representar o desvio doppler experimentado por

um dado percurso l por:

f l
d = fmax

d · cos(θl) (7)

Onde,

fmax
d = vEM

λc
é o máximo desvio doppler
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Empregando θl = 2·π ·l/Lu [Jak74], pode-se representar o canal de

desvanecimento por Nosc + 1 osciladores complexos, onde Nosc = (Lu/2− 1)/2.

Deste modo, o modelo de canal resultante, composto por um oscilador com

freqüência fmax
d e Nosc osciladores com freqüência f l

d, é dado por:

p̃(t) =
1√

2 ·Nosc + 1
· {
√

2
�
cos(φ̆) + j · sin(φ̆) � · cos(2 · π · fmax

d · t) +

2 ·
Nosc�
l=1

[cos(φl) + j · sin(φl)] · cos(2 · π · f l
d · t)} (8)

Onde φ̆ e φl são os parâmetros de fase dos osciladores
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Figura 6: Modelo de Jakes - envoltória e espectro de freqüência em função do doppler spread

normalizado pela banda do sinal transmitido (∆dopp(norm.) = 0.005 e 0.05, Nosc = 10,

Ts = 100µs)
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Em [Jak74], foram sugeridas duas propostas diferentes para deter-

minar φ̆ e φl, de modo a minimizar a correlação entre os componentes em fase

e em quadratura dos osciladores e garantir as mesmas distribuições estat́ısticas

apresentadas para o modelo AWGN complexo (envoltória com distribuição de

Rayleigh e fase com distribuição uniforme). A primeira proposta considera φ̆ = 0

e φl = π · l/(Nosc + 1), enquanto a segunda adota φ̆ = π/4 e φl = π · l/Nosc. Na

figura 6, são apresentados alguns resultados de simulação para o modelo de Jakes

usando a primeira proposta de inicialização, considerando Nosc = 10 e duas si-

tuações diferentes de doppler spread, ∆dopp(norm.) = 0.005 e 0.05, normalizadas

pela banda do sinal transmitido.

Recentemente, Dent et al. propuseram algumas pequenas al-

terações ao modelo de Jakes para melhorar as propriedades de correlação entre as

componentes dos multipercursos [PDC93]. O modelo proposto é composto por

Nosc = Lu/4 osciladores senoidais com freqüência f l
d, onde θl = 2 ·π ·(l−0.5)/Lu,

e utiliza códigos ortogonais de Walsh-Hadamard para garantir boas proprie-

dades de correlação entre os osciladores. De acordo com [PDC93], adotando

φl = π · l/Nosc, os componentes em fase e em quadratura de p̃(t) apresentam

potências iguais e são não-correlacionados.

2.4.3 Modelo de Patzold para Canais com Desvanecimento Plano em

Freqüência

Um outro modelo determińıstico, também baseado na soma finita

de senóides, para a caracterização de canais de propagação com desvanecimento

plano em freqüência correlacionados no tempo é o chamado modelo de Patzold,

ou método exato de espalhamento doppler (MEDS) [PKLL96], [PKLL98].

O método de Patzold permite obter um conjunto ótimo de senóides

para representar os efeitos de desvanecimento do canal, ou seja, para um dado

número de senóides, o método obtém uma aproximação ótima para processos

Gaussianos (com distribuição de Rayleigh ou Rice) com uma determinada den-

sidade espectral de potência (PSD). Para isto, são empregados dois critérios de
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otimização. No primeiro, os coeficientes de doppler são otimizados para obter

a função de densidade de probabilidade (pdf) desejada. Enquanto no segundo,

as freqüências de doppler são otimizadas para obter a função de autocorrelação

desejada [PKLL98].
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Figura 7: Modelo de Patzold - envoltória e espectro de freqüência em função do doppler spread

normalizado pela banda do sinal transmitido (∆dopp(norm.) = 0.005 e 0.05, Nosc1
= 10,

Ts = 100µs)

O modelo de canal resultante, pode ser representado por:

p̃(t) = p̃1(t) + j · p̃2(t) (9)

Cujos componentes em fase e em quadratura p̃i(t), para i = 1, 2,

respectivamente, são dados por:

p̃i(t) =
1�
Nosci

Nosci�
l=1

cos(2 · π · f l,i
d · t+ φl,i) (10)



31

Onde,

Nosci
é o número de osciladores empregado pela i-ésima componente p̃i(t)

f l,i
d = fmax

d · sin
�

π
2·Nosci

· � l − 1
2 ��� é o parâmetro de freqüência do l-ésimo

oscilador do i-ésimo componente p̃i(t)

φl,i é o parâmetro de fase do l-ésimo oscilador do i-ésimo componente p̃i(t)

Para garantir a não-correlação entre os componentes em fase e em

quadratura dos osciladores, Nosc1 deve ser diferente de Nosc2 . Assim como em

[PKLL96], assume-se que Nosc2 = Nosc1 +1. Na figura 7, são apresentados alguns

resultados de simulação para o modelo de Patzold, considerando Nosc1 = 10,

Nosc2 = 11 e duas situações diferentes de doppler spread, ∆dopp(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 Freqüência

Nas hipóteses utilizadas para representar canais com desvaneci-

mento plano em freqüência [Lee98], [ZP01], que levaram à resposta ao impulso

apresentada em (6), foi considerado que os atrasos dos componentes de multi-

percurso do sinal transmitido que incidem no receptor são muito menores que o

inverso da banda do sinal transmitido em banda base. Entretanto, para canais de

propagação em ambientes macrocelulares apresentado desvanecimento seletivo

em freqüência, onde o delay spread do canal é maior que a duração de śımbolo,

nem todos os componentes de multipercurso seguem essa hipótese. 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 diferenças entre os atrasos dos componentes dentro de cada

grupo são menores que o inverso da banda do sinal transmitido em banda base,

os componentes que integram um dado grupo não podem ser distinguidos no

receptor, sendo denominados não-resolv́ıveis, e podem ser representados como
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um único canal com desvanecimento plano em freqüência. Assim, para um canal

sujeito a desvanecimento seletivo em freqüência composto por vários grupos de

componentes de multipercurso, pode-se representar a resposta ao impulso do

canal no instante t devido a um impulso aplicado no instante t− τ por:

p̃(t, τ) =
Lr−1�
l=0

βl(t) · δ(τ − τl(t)) (11)

Onde,

Lr é o número de componentes de multipercurso resolv́ıveis

βl(t) é o ganho complexo do l-ésimo percurso no instante t

τl(t) é o atraso do l-ésimo percurso no instante t
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Figura 8: Modelo de tapped delay line para canais com desvanecimento seletivos em freqüência

Na maioria dos canais de propagação com desvanecimento seletivo

em freqüência, as atenuações e os desvios de fase entre os componentes de mul-

tipercurso resolv́ıveis são não-correlacionados. Isto é comumente denominado

dispersão não-correlacionada (US). Normalmente, o ganho complexo de cada

componente resolv́ıvel pode ser modelado como uma variável aleatória Gaussiana

complexa independente. Se os ganhos complexos formam um processo aleatório

estacionário no sentido amplo (WSS), o canal é chamado WSSUS [Bel63]. Para

canais WSSUS, a hipótese 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 potência com atrasos discretos no tempo,

como mostra a figura 8, onde ∆τl representa a diferença entre os atrasos τl

associados a grupos de componentes de multipercurso subseqüentes.
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O sinal em banda base na entrada do receptor, desconsiderando o

efeito do rúıdo, pode ser representado como a convolução entre o sinal transmi-

tido e o canal de propagação, como se mostra a seguir:

r̃(t) =
� ∞

−∞
b̃(t− τ) · p̃(t, τ) (12)

Onde,

r̃(t) é o sinal recebido

b̃(t) é o sinal transmitido

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

plificada retirando a dependência com o tempo t. Assim, tem-se:

p̃(t, τ) = p̃(τ) =
Lr−1�
l=0

βl · δ(τ − τl) (13)

Considerando que os processos de transmissão e recepção empre-

gam filtros do tipo raiz quadrada de cosseno levantado (SRRC) [LM94], dados

por:

ψ(t) =
4 · αroll

π ·
√
Ts

·
cos

�
(1+αroll)·π·t

Ts
� + Ts

4·αroll·t
· sin

�
(1−αroll)·π·t

Ts
�

1− � 4·αroll·t
Ts � 2 (14)

Onde, αroll é o fator de roll-off do filtro

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

pagação e dos filtros de transmissão e recepção através de:

p(t, τ) = ψ(τ) ∗ p̃(t, τ) ∗ ψ(−τ)∗ (15)
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Deste modo, o sinal recebido em banda base na sáıda do filtro de

recepção, desconsiderando o efeito do rúıdo, pode ser obtido por:

r(t) =
Lr−1�
l=0

βl(t) · ψ(t− τl(t)) (16)

Durante este trabalho, será assumido por simplicidade que τl(t) é

constante durante um quadro, ou seja, τl(t) = τl. Como p(t, τ) apresenta uma

resposta infinita no domı́nio do tempo e as contribuições para valores altos de t

são insignificantes, pode-se truncá-la, como se mostra a seguir:

p(t, τ) =

���� ��� p(t, τ) para Tlower ≤ τ ≤ Tupper

0 demais

(17)

Onde,

Tlower e Tupper são os limites inferior e superior do truncamento, assumidos

iguais a −3 · Ts e 3 · Ts, respectivamente

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

rialmente em tempo discreto, amostrando p(t, τ) a taxa de śımbolo:

p(t, τ)|τ=k·Ts
= [p(t, 0), · · · , p(t, L− 1)] (18)

Onde,

L = dTm/Tse é o número máximo de componentes de multipercurso resolv́ıveis

Tm é o delay spread máximo do canal

Para canais quase estáticos, ou seja, considerados invariantes no

tempo por um dado intervalo de tempo (por exemplo, um quadro), (18) pode

ser simplificada, obtendo-se:

p(τ)|τ=k·Ts
= [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 propagação rádio,

ele sofre uma grande influência do meio. A presença de grandes objetos no am-

biente de propagação pode obstruir o sinal causando difrações e reflexões em

determinadas direções, enquanto a presença de pequenos objetos pode causar

dispersão da energia do sinal em várias direções diferentes. Devido a todos estes

efeitos, o sinal recebido pode ser decomposto em várias cópias 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 interações e predizer as caracteŕısticas do sinal recebido de maneira

que ele seja o mais fiel posśıvel do sinal real. Entretanto, a modelagem de canais

precisa ou próxima da real é bastante complexa e requer informações sobre o

ambiente espećıfico do canal de propagação e das estruturas de transmissão e

recepção.

De forma a modelar a correlação de desvanecimento entre as várias

antenas num sistema, é necessário empregar um modelo de canal que apresente

as caracteŕısticas do sinal recebido de acordo com a natureza do ambiente de

propagação rádio onde o sistema está operando. Uma maneira de obter tal

representação é através de um modelo de canal baseado na geometria que utiliza

a informação da localização f́ısica do transmissor, receptor e dos vários objetos

presentes no ambiente a volta. Estes modelos combinam as informações da

geometria com as técnicas de traçado de raios para modelar as caracteŕısticas

dos sinais nas antenas do transmissor e do receptor. A localização exata dos

objetos no ambiente de propagação não pode ser usualmente obtida para todos

os cenários posśıveis. Assim, os modelos baseados na geometria assumem que os

objetos estão dispostos de acordo com uma distribuição geométrica espećıfica,

que se assemelha a situação real que está sendo modelada.
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Com este intuito foram desenvolvidos os modelos de canal de uma

única reflexão baseado na geometria (GBSB). Nesse modelo, os sinais no receptor

são modelados como a soma de vários raios provenientes do transmissor, onde

cada raio sofre apenas uma única reflexão no caminho de propagação. Estes

modelos permitem determinar a função de densidade espacial dos dispersores,

possibilitando a derivação das funções de densidade de probabilidade marginal

e conjunta do AOA e do TOA (tempo de chegada). O conhecimento destas

estat́ısticas pode ser usado para calcular o desempenho de sistemas empregando

arranjos de antenas.

De acordo com [LR96], a utilização do modelo GBSB, segue as

seguintes hipóteses:

• Somente são considerados os raios que atingem o receptor após uma única

reflexão

• Todos os dispersores estão no mesmo plano que o transmissor e o receptor

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

todas as direções

• Uma fase aleatória é associada a cada dispersor. Esta fase é modelada

como uma variável aleatória uniformemente distribúıda em [−π, π]

Todos os cenários reais posśıveis não podem ser modelados pela

mudança dos parâmetros de uma única distribuição geométrica. Para modelar

cenários diferentes é necessário empregar geometrias diferentes da distribuição

dos dispersores e das localizações do transmissor e receptor. Duas destas geo-

metrias são:

• Modelo de Canal GBSB Circular

• Modelo de Canal GBSB Eĺıptico
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2.5.1 Modelo de Canal GBSB Circular

O modelo GBSB circular é baseado na hipótese que a altura da

antena da ERB é relativamente alta em ambientes macrocelulares. Assim, pode-

se assumir que não ocorrem dispersões do sinal nas proximidades da ERB.

No modelo de canal circular, considera-se que a EM está cercada

por dispersores uniformemente distribúıdos em um ćırculo de raio rraio e que

o transmissor (geralmente a ERB) está localizada longe dos dispersores. Uma

representação deste modelo é apresentada na figura 9.
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Figura 9: Modelo GBSB circular

Para simular uma situação de desvanecimento Rayleigh plano, o

raio rraio deve ser suficientemente pequeno para que a diferença do TOA dos

raios provenientes dos vários dispersores seja menor que o inverso da taxa de

śımbolo. Para modelar um canal seletivo em freqüência, pode-se utilizar vários

grupos distintos de múltiplos dispersores.

Considerando que d̃ seja a distância entre o transmissor (EM) e

o receptor (ERB) e que τ seja o atraso de propagação associado a um dado

percurso que chega ao receptor considerando apenas uma única reflexão, pode-

se determinar a função de densidade conjunta do AOA e do TOA na ERB por

[LR99]:
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fτ,θ(τ, θ) =

����� ����
(d̃2−τ2·c2v)·(d̃2·cv−2·d̃·τ ·c2v ·cos(θ)+τ2·c3v)

4·π·r2
raio

·(d̃·cos(θ)−τ ·cv)3
,

(d̃2−2·τ ·cv ·cos(θ)+τ2·c2v)
τ ·cv−d̃·cos(θ)

≤ 2 · rraio

0, caso contrário

(20)

Onde,

rraio é o raio do ćırculo que envolve os dispersores

θ é o ângulo de chegada (AOA) associado a um dado percurso

τ é o atraso de propagação associado a um dado percurso

O modelo circular prevê 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 são restritos a

um pequeno intervalo de ângulos.

2.5.2 Modelo de Canal GBSB Eĺıptico

Em [LR96], foi proposto um modelo de canal de uma única reflexão

baseado na geometria (GBSB), onde os dispersores estão distribúıdos uniforme-

mente dentro de uma elipse e a ERB e a EM estão 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 são baixas e a dispersão por

multipercurso pode ocorrer próxima a ERB ou a EM com mesma probabilidade.

Considerando que d̃ seja a distância entre o transmissor (EM) e o

receptor (ERB) e que τmax seja o máximo atraso de propagação posśıvel associ-

ado a um dado componente de multipercurso que chega ao receptor considerando

uma única reflexão, todos os dispersores que podem refletir o sinal devem estar

numa elipse, cujo semi-eixo maior ã é dado por:

ã =
cv · τmax

2
(21)
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Figura 10: Modelo GBSB eĺıptico

E cujo semi-eixo menor b̃ é obtido por:

b̃ =

�
c2v · τmax2 − d̃

2
(22)

A função de densidade de probabilidade conjunta de AOA e TOA

resultante do modelo GBSB eĺıptico é dada por [LR96]:

fτ,θ(τ, θ) =

����� ����
(d̃2−τ2·c2v)·(d̃2·cv−2·d̃·τ ·c2v ·cos(θ)+τ2·c3v)

4·π·ã2·b̃2·(d̃·cos(θ)−τ ·cv)3
, d̃2

c2v
≤ τ ≤ τmax

0, caso contrário

(23)

Onde, τmax = 2 · d̃/cv

Nas figuras 11 e 12, são apresentados a função de densidade de

probabilidade conjunta de AOA e TOA e os histogramas do AOA e TOA, res-

pectivamente, obtidos por simulação considerando 100.000 dispersores, d̃ = 500

m e τmax = 2 · d̃/cv s. As curvas apresentadas mostram que há uma grande con-

centração de dispersores próximos a LOS com atrasos relativamente pequenos.
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Figura 12: Histogramas do AOA e do TOA (100.000 dispersores, d̃ = 500 e τmax = 2 · d̃/cv)



41

2.6 Resumo do Caṕıtulo e Principais Comentários

Neste caṕıtulo, foi apresentada uma revisão dos conceitos fun-

damentais da propagação de rádio, evidenciando as principais caracteŕısticas

dos canais de comunicação móvel para aplicações em ambientes macrocelulares

e microcelulares. Neste contexto, foram descritos alguns modelos estat́ısticos,

determińısticos e baseados na geometria para caracterizar os efeitos de desvane-

cimento de pequena escala presentes nestes canais de propagação, classificados

como canais de SISO. Os modelos para os canais de propagação de SISO serão

bastante úteis na modelagem dos canais de SIMO, MISO e MIMO, explorados

nos próximos caṕıtulos.

Com o intuito de reduzir a complexidade computacional das si-

mulações, será considerado ao longo deste trabalho que os sistemas analisados

empregam filtros de transmissão e recepção ideais, no sentido de eliminar o efeito

de correlação entre os componentes de multipercurso resolv́ıveis na sáıda do filtro

de recepção, como sugerido pela hipótese WSSUC (sem a utilização de filtros).



3 ESTRUTURAS ESPAÇO-TEMPORAIS

APLICADAS NA RECEPÇÃO

A utilização de processamento puramente temporal permite ex-

plorar a diversidade presente nos componentes de multipercurso dos canais de

propagação sem fio para reduzir a ISI e a interferência cocanal (CCI). Uma das

técnicas mais difundida de processamento temporal aplicada na recepção é a

equalização. Apesar das vantagens oferecidas pela equalização, o grau de liber-

dade para a redução dos efeitos de desvanecimento (por exemplo, desvanecimento

plano em freqüência) e supressão de interferência é limitado. Foi mostrado em

[PP97] que para obter uma perfeita recuperação do sinal transmitido, de acordo

com o critério de zero forcing (ZF), é necessário atender a seguinte condição:

Ne · (ζover −M) ≥M · (L− 1) (24)

Onde,

M é o número de usuários do sistema

Ne é quantidade de śımbolos processadas temporalmente (dimensão do

equalizador)

L é a máxima dimensão, em śımbolos, dos canais provenientes de todos os

usuários do sistema

ζover é taxa de sobre-amostragem no domı́nio temporal

Analisando a expressão (24), pode-se verificar que é necessário o

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

42
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na ausência de CCI (M = 1) [PP97]. Considerando ζover ≥ 2, pode-se teorica-

mente obter uma equalização perfeita de ZF e reduzir a ISI e a CCI através de

simples processamento temporal. Entretanto, devido às limitações da banda de

freqüência dos sistemas reais e das caracteŕısticas do canal de propagação, a ca-

pacidade de eliminação da CCI empregando processamento puramente temporal

é bastante reduzida, mesmo para o caso de um único usuário (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 múltiplos sensores (antenas) podem ser combi-

nados para reduzir a interferência e aumentar a SNR. O processamento espacial

pode ser empregado para diversidade e para formatação de feixe. Enquanto o

primeiro trata primordialmente dos efeitos do desvanecimento do canal, o se-

gundo trata da CCI.

A aplicação do processamento espacial para supressão da CCI con-

duz impĺıcita ou explicitamente à formatação de feixe, onde o diagrama de

radiação do arranjo de antenas pode ser modificado para “apontar”os feixes

principais nas direções dos sinais desejados e, no caso de supressão de inter-

ferência, para “adicionar”nulos na direção dos sinais interferentes. O número

de antenas empregado no arranjo de antenas define o grau de liberdade do pro-

cessamento espacial. Considerando primeiramente um canal de propagação com

desvanecimento plano em freqüência, onde o delay spread do canal pode ser

desconsiderado, tem-se que um arranjo composto por Ar antenas de recepção é

capaz de controlar um total de Ar−1 direções (grau de liberdade igual a Ar−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

posśıvel estabelecer a condição [PP97]:

Ar ≥M (25)

Para um canal com desvanecimento seletivo em freqüência, a

condição (25) assume a seguinte forma [PP97]:
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Ar ≥M · L (26)

Assim, pode-se concluir que é posśıvel eliminar tanto a ISI como

a CCI usando apenas processamento puramente espacial. Entretanto, em ambi-

entes de propagação bastante dispersivos, é necessário o emprego de um número

bastante elevado de antenas de recepção. Além disto, se o angle spread do canal

é pequeno ou o AOA dos sinais desejados e interferentes são próximos, a matriz

de canal se torna mal-condicionada, resultando numa acentuação do rúıdo.

O processamento espaço-temporal pode ser visto como uma com-

binação das técnicas de processamento espacial e temporal para prover um au-

mento de desempenho. Por operar conjuntamente nos domı́nios espacial e tem-

poral, é posśıvel obter um maior grau de liberdade para tratar a ISI e a CCI

simultaneamente. A estrutura espaço-temporal permite tratar primeiramente a

CCI na dimensão espacial e em seguida a ISI nos domı́nios temporal e/ou espa-

cial, dependendo onde é posśıvel suprimi-la mais eficientemente. De acordo com

[Slo94], para obter uma perfeita equalização de ZF espaço-temporal, é necessário

atender a condição:

Ar ≥
�
M · (Ne + L− 1)

Ne · ζover � (27)

Onde,

dxe representa o menor inteiro que excede x

Pode-se constatar a maior flexibilidade do processamento espaço-

temporal, verificando que a condição (27) pode ser obtida através de várias

combinações posśıveis entre o número de elementos espaciais (Ar) e o número

de elementos temporais (Ne). Substituindo Ar = 1 e ζover = 1 (processamento

puramente temporal sem sobre-amostragem) em (27), pode-se confirmar que não

é posśıvel recuperar perfeitamente o sinal desejado na presença de ISI e CCI.
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3.1 Comparação entre Formatação de Feixe e Diversi-

dade de Recepção

O teorema da amostragem de Nyquist, aplicado a filtros com res-

posta ao impulso finita (FIR) no domı́nio do tempo/freqüência, estabelece que

um sinal limitado em banda, com freqüência máxima fm, pode ser univocamente

determinado por suas amostras em tempo discreto se a taxa de amostragem for

igual ou maior que 2 · fm, caso contrário, haverá aliasing [Lat89].

De maneira análoga, o teorema da amostragem também pode ser

aplicado no domı́nio espacial. Este teorema é conhecido como teorema da amos-

tragem de Nyquist no domı́nio espacial [Ron96] e [Che02]. Considerando um

arranjo de antenas linear uniforme (ULA), pode-se evitar o aliasing espacial

fazendo com que seus elementos sejam espaçados de acordo com [Ron96]:

∆ant ≤
λc

2
(28)

Onde,

∆ant é a distância entre os elementos do arranjo de antenas

λc é o comprimento de onda da portadora

Portanto, para fazer a formatação de feixe sem a ocorrência de

aliasing espacial, é necessário que o espaçamento entre os elementos do arranjo

de antenas seja menor ou igual a λc/2. Porém, o espaçamento não pode ser

arbitrariamente pequeno, pois isto pode ocasionar num acoplamento mútuo en-

tre os elementos. Na prática, escolhe-se normalmente espaçamentos próximos a

λc/2, oferecendo um bom compromisso entre a redução dos efeitos de aliasing

espacial e de acoplamento mútuo.

Num sistema celular, os sinais desejados e interferentes são nor-

malmente originados em locais espacialmente diferentes. A formatação de feixe

é uma técnica de processamento espacial que explora esta separação entre os

sinais para selecionar os sinais desejados e eliminar os sinais interferentes. Nesta

configuração, 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 são ponderados e so-

mados para otimizar o diagrama de radiação de modo a “apontar”o feixe para o

sinal desejado e “colocar”nulos na direção dos sinais interferentes, maximizando

a relação entre o sinal e a interferência (SIR).

Um arranjo de antenas pode também proporcionar diversidade es-

pacial e reduzir os efeitos de desvanecimento de multipercurso, sendo necessário

para tanto, que as envoltórias dos sinais recebidos ao longo dos elementos do

arranjo sejam não-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

será pequena. Portanto, combinando coerentemente os sinais dos vários elemen-

tos do arranjo, é posśıvel aumentar a SNR 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 correlação cruzada das envoltórias de

desvanecimento ao longo do arranjo de antenas e o ńıvel médio da potência do

sinal. Quanto menor a correlação cruzada, menor a probabilidade dos sinais ao

longo dos vários elementos do arranjo de antenas sofrerem desvanecimentos si-

multâneos e portanto maior o ganho de diversidade. Se o ńıvel médio da potência

dos sinais nos diferentes elementos não for igual, o elemento de maior potência

irá dominar a sáıda combinada, dificultando uma melhora na SNR quando o

sinal mais forte sofrer um desvanecimento profundo. Como resultado, o ganho

de diversidade será maior quando os sinais forem recebidos com potências iguais.

Como mencionado, para obter ganho de diversidade, é necessário

que a correlação cruzada entre os elementos do arranjo de antenas seja pequena,

o que pode significar distâncias entre elementos da ordem de vários compri-

mentos de onda. Como a correlação cruzada entre os elementos do arranjo de

antenas depende do angle spread do canal (quanto maior é o angle spread, me-

nor é a correlação cruzada e consequentemente, menor é o espaçamento entre os

elementos), torna-se dif́ıcil determinar um compromisso claro entre o ganho de

diversidade e o aliasing espacial na escolha do espaçamento entre os elementos.
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3.2 Modelos de Estruturas Espaço-Temporais de Re-

cepção

Nesta seção, são apresentados os modelos espaço-temporais para

formatação de feixe e para diversidade. É considerado o uplink de um sistema de

comunicação sem fio composto por M usuários empregando modulação QPSK,

cada um transmitindo Ns śımbolos de informação por quadro sob condições

quase estáticas (parâmetros do canal de propagação constantes durante um qua-

dro).

3.2.1 Modelo Espaço-Temporal para Formatação de Feixe

No modelo espaço-temporal para formatação de feixe é conside-

rado que o receptor usa um arranjo de antenas composto por Ar elementos

idênticos igualmente espaçados de λc/2. Deste modo, é posśıvel 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 interferência.

Considerando que o inverso da banda do sinal é muito maior que o

tempo de propagação ao longo do arranjo de antenas, pode-se considerar que as

envoltórias complexas dos sinais recebidos pelos diferentes elementos do arranjo

de antenas de um dado percurso são idênticas, exceto pelas diferenças 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 ar-ésimo elemento do arranjo de

antenas ao l-ésimo componente de multipercurso proveniente dom-ésimo usuário

incidindo sobre ele com um AOA igual a θl
m dada por aar � θl

m � , pode-se obter o

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

a � θl
m � =

�
a1 � θl

m � , · · · , aAr � θl
m ��� T (29)

Onde,
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Ar é o número de elementos usados no arranjo de antenas de recepção

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 � θl
m � =

�
1, · · · , e−j· 2·π

λc
·∆ant·(Ar−1)·cos(θl

m) � T

(30)

Para o UCA, o vetor de resposta é dado por [CSJ02c]:

a � θl
m � =

�
e−j· 2·π

λc
·rant·cos(θl

m), · · · , e−j· 2·π
λc
·rant·cos[θl

m−2·π·(Ar−1
Ar

)] � T

(31)

Onde, rant = ∆ant

2·sin( π
Ar

)

Levando em consideração o vetor de resposta do arranjo de antenas

apresentado em (29), pode-se representar o sinal complexo em banda-base no

uplink por:

r(t) =
M�

m=1

Ns−1�
u=0

√
γm · bm(u) · pm(t− u · Ts) + v(t) (32)

Onde,

Ts é a duração de śımbolo

γm é a potência do sinal transmitido pelo m-ésimo usuário

r(t) =
�
r1(t), · · · , rAr(t)� T

v(t) =
�
v1(t), · · · , vAr(t)� T é o vetor de rúıdo

bm(u) = � bIm,u + j · bQm,u � /√2 é o śımbolo de informação normalizado do

m-ésimo usuário no instante u, sendo que bIm,u e bQm,u ∈ {+1,−1}
pm(t) é o vetor de canal correspondente ao m-ésimo usuário, incluindo os

efeitos da filtragem empregada na transmissão e na recepção
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No modelo espaço-temporal para formatação de feixe, o vetor de

canal pm(t), pode ser representado por:

pm(t) =
�
p1

m(t), · · · , pAr
m (t) � T (33)

Onde,

par
m (t) =

Lm−1�
l=0

βl
m · aar(θl

m) · ψ(t− τ l
m) (34)

Lm é o número de componentes de multipercurso do canal de propagação

relativo ao m-ésimo usuário

βl
m é o ganho complexo do l-ésimo percurso referente ao m-ésimo usuário

τ l
m é o atraso do l-ésimo percurso referente ao m-ésimo usuário

ψ(t) é a forma de onda do śımbolo filtrado

aar � θl
m � é a resposta do ar-ésimo elemento do arranjo de antenas ao l-ésimo

componente de multipercurso do m-ésimo usuário incidindo com AOA θl
m

Assim, amostrando o sinal recebido à taxa de śımbolo e assumindo

que Ts = 1, pode-se obter a seguinte representação em tempo discreto:

rµ(k) =
M�

m=1

√
γm

Ns−1�
u=0

bm(u) · pm(k − u) + v(k) (35)

Para tratar o sinal recebido nos domı́nios espacial e temporal,

pode-se armazenar Ne vetores de sinal recebido em tempo discreto rµ(k) e pro-

cessá-los simultaneamente. Assim, considerando que o receptor está em per-

feito sincronismo com o primeiro componente de multipercurso l0m recebido

pelo usuário desejado m (τ l0m
m = 0) e que cada um dos Ar componentes de

pm(k) apresenta uma resposta ao impulso finita (FIR) de ordem ρm, tal que

ρm ≤ (Ne − 1), pode-se representar o vetor espaço-temporal de sinais recebidos

em tempo-discreto no instante k por:
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rµ(k) =
�
r(k)T , · · · , r(k −Ne + 1)T � T

= [r1(k), · · · , rAr
(k), · · · , r1(k −Ne + 1), · · · , rAr

(k −Ne + 1)]T(36)

3.2.2 Modelo Espaço-Temporal para Diversidade

No modelo espaço-temporal para diversidade é considerado que

o receptor usa um arranjo de antenas composto por Ar elementos idênticos,

suficientemente afastados para garantir que os sinais recebidos sejam não-

correlacionados, permitindo assim, usufruir da diversidade espacial.

O modelo espaço-temporal para diversidade difere do modelo

espaço-temporal de formatação de feixe por não explorar a informação do AOA

dos componentes de multipercurso do sinal desejado, útil no processo de su-

pressão da interferência. Deste modo, no modelo espaço-temporal para diversi-

dade, os elementos do vetor pm(t) podem ser representados por:

par
m (t) =

Lm−1�
l=0

βar

m,l · ψ(t− τ ar

m,l) (37)

Onde,

βar

m,l é o ganho complexo do l-ésimo percurso proveniente do m-ésimo usuário

correspondente a ar-ésima antena de recepção

τar

m,l é o atraso do l-ésimo percurso proveniente do m-ésimo usuário

correspondente a ar-ésima antena de recepção

Embora os modelos espaço-temporais para diversidade e para for-

matação de feixe sejam conceitualmente distintos, o sinal recebido em tempo

discreto no modelo espaço-temporal para diversidade também pode ser repre-

sentado usando a expressão apresentada em (35), sendo necessário apenas subs-

tituir (34) por (37) em (33). Entretanto, é necessário ressaltar que agora (35)

apresenta um significado diferente.
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Assim como no modelo espaço-temporal para formatação de feixe,

é posśıvel tratar o sinal recebido nos domı́nios espacial e temporal, armaze-

nando Ne vetores de sinal recebido em tempo discreto rµ(k) e processando-os

simultaneamente. Deste modo, empregando a expressão apresentada em (35),

modificada para o modelo espaço-temporal para diversidade, pode-se também

representar o vetor espaço-temporal de sinais recebidos em tempo-discreto no

instante k empregando (36):

rµ(k) =
�
r(k)T , · · · , r(k −Ne + 1)T � T

3.3 Principais Métodos para Processamento Espaço-

Temporal

O principal objetivo de um filtro espaço-temporal é obter o vetor

de coeficientes que oferece a melhor estimativa do sinal transmitido desejado.

Pode-se representar o sinal na sáıda de um filtro espaço-temporal y(k), amos-

trado no instante k, em função do vetor de entrada do filtro rµ(k) no instante k

e do vetor dos coeficientes do filtro w por:

y(k) = wT · rµ(k) = rµ(k)T ·w (38)

Onde,

w = [w1,1, · · · , wAr,1, · · · , w1,Ne
, · · · , wAr,Ne

]T com dimensão (Ne · Ar × 1)

Ne é o número de coeficientes temporais por antena que compõem o filtro

espaço-temporal

Existem na literatura diversos algoritmos e critérios para a deter-

minação dos coeficientes do filtro espaço-temporal. Os algoritmos são 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 informação a priori no receptor através da adição de um

preâmbulo conhecido à mensagem a ser transmitida. Esta informação extra

pode então ser explorada para melhorar o processo de adaptação na obtenção

dos coeficientes do filtro espaço-temporal. Entretanto, os algoritmos baseados

em treinamento requerem sincronismo dos śımbolos de treinamento (recebidos e

armazenados), além de ocasionarem uma redução do throughput da informação

e um aumento do atraso de transmissão (maior latência).

Com o intuito de eliminar a necessidade do uso de śımbolos de

treinamento e os problemas associados a ela, surgiram os algoritmos cegos

[Hay00]. Por não necessitarem de śımbolos de treinamento, não há desperd́ıcio

de banda. Os algoritmos cegos exploram algumas caracteŕısticas intŕınsecas dos

sinais transmitidos (constelação de sinais, módulo do sinal, cicloestacionaridade,

canal de propagação etc) para ajustar os coeficientes do filtro espaço-temporal.

Entretanto, a maioria dos algoritmos cegos necessitam de uma grande quanti-

dade de śımbolos sob condições de estacionaridade que dificilmente são encon-

tradas nas aplicações para comunicação sem fio. Além disto, os métodos cegos

apresentam normalmente problemas como ambigüidade de fase, impossibilidade

de classificação de fontes distintas e problemas de convergência (otimização mul-

timodal, devido a não-linearidade) [KH88], [KFFM97], [BCMG00], [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 combinação 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 śımbolos conhecidos no processo de treina-

mento, através de informações adicionais e propriedades dos sinais transmitidos,

reduzindo assim a quantidade de śımbolos de treinamento transmitidos.

A seguir, serão apresentados resumidamente alguns dos principais

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

Considerando o sinal de erro entre o sinal desejado bm(k) e a sáıda

do filtro y(k) como:

e(k) = bm(k)− y(k) (39)

Pode-se determinar a função custo Jmse, como a função baseada

no erro médio quadrático (MSE) entre o sinal desejado bm(k) e a sáıda do filtro

y(k). Assim, Jmse é dada por:

Jmse = E
�
|e(k)|2 � (40)

Onde E[·] é o operador do valor esperado.

Substituindo (39) em (40), obtém-se:

Jmse = E
�
|bm(k)− y(k)|2 �

= E [{bm(k)− y(k)} · {bm(k)− y(k)}∗]

= E
���
bm(k)−wT · rµ(k) � · � bm(k)− rµ(k)T ·w � ∗ �

= E
�
|bm(k)|2 − bm(k) · rµ(k)H ·w∗ −wT · rµ(k) · bm(k)∗

+ wT · rµ(k) · rµ(k)H ·w∗ �
= E

�
|bm(k)|2 � − pH ·w∗ −wT · p + wT ·R ·w∗ (41)

Onde,

R = E
�
rµ(k) · rµ(k)H � é a matriz de correlação do vetor de entrada

(Ne · Ar ×Ne · Ar)

p = E [rµ(k) · bm(k)∗] é o vetor de correlação cruzada entre o vetor de entrada

e o sinal desejado (Ne · Ar × 1)
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Usando os resultados do cálculo vetorial [MS00], pode-se determi-

nar o vetor ótimo wmse que minimiza a função custo Jmse através do cálculo do

gradiente ∇(Jmse) e do hessiano H(Jmse) de Jmse, como se mostra a seguir:

∇(Jmse)|wmse
= 0 (42)

H(Jmse) > 0 (positiva definida) (43)

Aplicando (42) a (41), obtém-se [Hay96]:

∇(Jmse)|wmse
= 2 · ∂Jmse(k)

∂w∗
= −2 · p + 2 ·R ·wmse = 0 (44)

Donde chega-se à chamada equação de Wiener-Hopf:

wmse = R−1 · p (45)

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

caso a matriz de correlação R seja positiva definida.

3.3.2 Algoritmo de Descida Mais Íngreme Espaço-Temporal

Embora a equação de Wiener-Hopf possa ser resolvida direta-

mente, este procedimento apresenta alta complexidade computacional devido

ao cálculo da inversa da matriz de correlação. Um procedimento alternativo é

utilizar o método de descida mais ı́ngreme. No método de descida mais ı́ngreme,

o vetor de coeficientes é escolhido para minimizar a média conjunta dos erros

quadráticos [Hay96].

Para encontrar o vetor de coeficientes ótimo wmse, considere pri-

meiramente o vetor de coeficientes w(k−1) no instante k − 1. De acordo com
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o método de descida mais ı́ngreme, a atualização do vetor de coeficientes no

instante k é calculada pela seguinte relação recursiva:

w(k) = w(k−1) +
1

2
· µsd · [−∇(Jmse)] (46)

Onde,

µsd é uma constante positiva

Utilizando (44), pode-se obter o gradiente ∇(Jmse) apresentado

em (46) por:

∇(Jmse) = −2 · p + 2 ·R ·w(k−1) (47)

Substituindo (47) em (46), obtém-se:

w(k) = w(k−1) + µsd ·
�
p−R ·w(k−1) � (48)

Uma outra forma mais conveniente de representar o gradiente

∇(Jmse) é dada por:

∇(Jmse) = −2 · E [rµ(k)∗ · e(k)] (49)

E (48) pode ser expressa por:

w(k) = w(k−1) + µsd · E [rµ(k)∗ · e(k)] (50)

Pode-se observar que o parâmetro µsd controla o tamanho do passo

de correção aplicado ao vetor de coeficientes w(k−1).
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3.3.3 Algoritmo de Mı́nimos Médios Quadrados Espaço-Temporal

A obtenção do vetor gradiente ∇(Jmse) a cada iteração necessita o

conhecimento prévio da matriz de correlação R e do vetor de correlação cruzada

p, o que pode ser bastante dif́ıcil na prática. Um algoritmo simples para estimar

o vetor gradiente a partir do sinal de entrada é o algoritmo de mı́nimos médios

quadrados espaço-temporal (ST-LMS). Nesse algoritmo o vetor de coeficientes

é atualizado à medida que o algoritmo processa a adaptação. O algoritmo ST-

LMS tem uma forma simples de baixa complexidade, já que o algoritmo não

requer a inversão de matrizes [Hay96].

Para desenvolver uma estimativa do vetor gradiente ∇(Jmse), a

estratégia mais simples é substituir o valor esperado que aparece em (46) pelo

seu valor instantâneo, como se mostra a seguir:

∇̂(Jmse(k)) = −2 · rµ(k)∗ · e(k) (51)

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

tem-se:

w(k) = w(k−1) + µlms · rµ(k)∗ · e(k) (52)

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

cesso iterativo:

1. Inicializar

w(0) = 0 (53)

2. Determinar

e(k) = bm,ref (k)− rµ(k)T ·w(k−1) (54)

3. Calcular

w(k) = w(k−1) + µlms · rµ(k)∗ · e(k) (55)
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Onde,

bm,ref (k) é o śımbolo de informação de referência no instante k

µlms é o tamanho do passo que deve satisfazer a condição [Hay96]:

0 ≤ µlms ≤
2

λmax

(56)

Sendo que λmax é o maior auto-valor da matriz de correlação R

O algoritmo ST-LMS é um algoritmo de gradiente estocástico, já

que a estimativa instantânea do vetor gradiente é uma variável aleatória que

depende do vetor do sinal de entrada rµ(k). O algoritmo requer 2 · Ne · Ar

multiplicações complexas por iteração, onde Ne · Ar é o número de coeficientes

do filtro espaço-temporal. O desempenho do algoritmo ST-LMS é determinado

basicamente por três fatores:

• Tamanho do passo µlms

• Número de coeficientes do filtro Ne · Ar

• Espalhamento dos autovalores da matriz de correlação do vetor do sinal

de entrada

3.3.4 Algoritmo de Módulo Constante Espaço-Temporal

O algoritmo de módulo constante (CMA) foi apresentado por Trei-

cher em [TA83], e pode ser considerado como um caso especial do algoritmo de

Godard proposto em [God80]. O CMA é um algoritmo cego, ou seja, não requer

o emprego de śımbolos de treinamento. O critério de otimização utilizado con-

sidera que a envoltória do sinal transmitido tem módulo constante (CM). Deste

modo, é posśıvel obter o vetor de coeficientes do filtro minimizando as variações

da envoltória do sinal na sáıda do filtro. Apesar de ser baseado na premissa

que o sinal apresenta módulo constante, verifica-se que o algoritmo funciona

corretamente para diversas constelações de sinais que não apresentam módulo

constante (por exemplo, 16-QAM) [JSE+98].
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O CMA também pode ser empregado para aplicações que reque-

rem processamento espacial [GL86] e espaço-temporal (ST-CMA) [XMV98].

Como os efeitos do desvanecimento do canal e da interferência distorcem a en-

voltória do sinal, é posśıvel 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 função custo [XMV98]:

Jcma(k) = E [| |y(k)|p − 1|q] (57)

A convergência do algoritmo depende da escolha dos coeficientes

p e q. Usualmente é adotado p = 1 e q = 2, ou p = 2 e q = 2. Considerando o

CMA(1,2) [TA83], onde p = 1 e q = 2, pode-se definir a seguinte função custo:

Jcma(k) = E
�
| |y(k)| − 1|2 � (58)

O vetor gradiente é dado por:

∇cma(k) = 2 · ∂Jcma(k)

∂w∗

= 2 · E
�
(|y(k)| − 1) · ∂|y(k)|

∂w∗ �
= 2 · E

��
(|y(k)| − 1) · ∂ [y(k) · y(k)∗]1/2

∂w∗

��
= 2 · E

��
(|y(k)| − 1) · ∂

�
wT · rµ(k) · rµ(k)H ·w∗ � 1/2

∂w∗

��
= E

�
(|y(k)| − 1) · 1

|y(k)| · rµ(k)∗ · rµ(k)T ·w �
= E

���
1− 1

|y(k)| � · rµ(k)∗ · y(k) �
= E

�
rµ(k)∗ ·

�
y(k)− y(k)

|y(k)| � � (59)
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Assim, ignorando o operador de valor esperado, a estimativa ins-

tantânea do vetor gradiente pode ser obtida por:

∇̂(Jcma(k)) = rµ(k)∗ ·
�
y(k)− y(k)

|y(k)| � (60)

Usando uma abordagem similar à apresentada para o método de

descida mais ı́ngreme e substituindo o vetor gradiente pela sua estimativa ins-

tantânea, como proposto no algoritmo ST-LMS, pode-se obter o vetor de atua-

lização do filtro espaço-temporal por:

w(k) = w(k−1) − µcma · ∇̂(Jcma(k)) (61)

= w(k−1) − µcma · rµ(k)∗ ·
�
y(k)− y(k)

|y(k)| � (62)

Onde, µcma é o tamanho do passo de adaptação, englobando o fator de

normalização 1
2

apresentado em (46)

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

1. Inicializar

w(0) = [0 1 0] (63)

2. Calcular

y(k) = rµ(k)T ·w(k−1) (64)

3. Determinar

e(k) =
y(k)

|y(k)| − y(k) (65)

4. Calcular

w(k) = w(k−1) + µcma · rµ(k)∗ · e(k) (66)
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Analisando (65), verifica-se que quando a sáıda do filtro espaço-

temporal apresenta amplitude unitária (|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 não precisar de um sinal de referência no processo de adaptação ao

custo, entretanto, da desvantagem do sinal na sáıda do processo de equalização

apresentar ambigüidade de fase e de uma taxa de convergência lenta.

Utilizando uma metodologia semelhante à aplicada ao CMA(1,2),

pode-se obter as expressões para o CMA(2,2) [God80] apenas substituindo (65)

por:

e(k) = y(k) ·
�
1− |y(k)|2 � (67)

3.3.5 Método de Mı́nimos Quadrados Espaço-Temporal

No método de Mı́nimos Quadrados Espaço-Temporal (ST-LS), o

vetor de coeficientes espaço-temporal é determinado para minimizar a soma dos

erros quadráticos, ao invés do valor esperado dos erros quadráticos. Assim, a

função custo do critério ST-LS é dada por:

Jls =
k�

i=1

|e(i)|2 (68)

Substituindo a equação (39) em (68), pode-se obter uma expressão

ST-LS semelhante ao critério de Wiener-Hopf:

Jls(k) = E
�
|bm(k)|2 � − pH

ls ·w∗
ls −wT

ls · pls + wT
ls ·Rls ·w∗

ls (69)

Onde,

Rls =
� �

rµ(k) · rµ(k)H � é uma estimativa da matriz de correlação de entrada

(Ne · Ar ×Ne · Ar)
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pls =
�

[rµ(k) · bm(k)∗] é o vetor de correlação cruzada entre o vetor de

entrada e o sinal desejado (Ne · Ar × 1)

Para minimizar o erro médio quadrático Jls, tem-se:

∇(Jls)|wls
= 0 (70)

Aplicando (70) a (69), obtém-se a chamada equação de ST-LS

[Hay96]:

wls = R−1
ls · pls (71)

3.3.6 Algoritmo Recursivo de Mı́nimos Quadrados Espaço-Temporal

Ao contrário do algoritmo ST-LMS, que usa o método de descida

mais ı́ngreme para ajustar o vetor de coeficientes espaço-temporais, o algoritmo

recursivo de mı́nimos quadrados espaço-temporal (ST-RLS) usa o método de

mı́nimos quadrados. No algoritmo ST-RLS ponderado exponencialmente, o ve-

tor de coeficientes no instante k é escolhido para minimizar a seguinte função

custo:

Jls(k) =
k�

i=1

λk−i
rls · |e(i)|2 (72)

Onde,

e(i) = bm(i)− y(i)
λrls é o fator de esquecimento, que deve assumir valores próximos de 1 [Hay96]

O algoritmo ST-RLS é obtido pela minimização de (72) e aplicando

o lema de inversão de matrizes [Hay96]. O algoritmo resultante é dado pelo

seguinte processo iterativo:
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1. Inicializar

w(0) = 0, R̂−1 = ς−1 · INe·Ar
(73)

2. Calcular

Kg(k) =
λ−1

rls · R̂−1 · rµ(k)∗

1 + λ−1
rls · rµ(k)T · R̂−1 · rµ(k)∗

(74)

3. Determinar

ε(k) = bm,ref (k)− rµ(k)T ·w(k−1) (75)

4. Calcular

w(k) = w(k−1) + Kg(k) · ε(k) (76)

5. Atualizar

R̂−1 ← λ−1
rls

�
R̂−1 −Kg(k) · rµ(k)T · R̂−1 � (77)

Onde,

R̂ é uma estimativa da matriz de correlação de entrada

INe·Ar
é a matriz identidade Ne · Ar ×Ne · Ar

ς é uma constante positiva pequena [Hay96]

Maiores detalhes do valor de inicialização de R̂−1 podem ser en-

contrados em [Hay96].

3.3.7 Algoritmo de Decisão Realimentada Espaço-Temporal

Os algoritmos apresentados até agora são algoritmos de filtragem

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

putacional (função linear do comprimento do canal de propagação) e um de-

sempenho razoável em canais de propagação com desvanecimento, o processo

de supressão da ISI resultante está normalmente associado a uma acentuação

do rúıdo. Deste modo, a aplicação de algoritmos lineares em canais com des-

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

ocasionar uma degradação de desempenho [Pro95], [Qur85].
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A limitação apresentada pelos algoritmos lineares, motivou o de-

senvolvimento de algoritmos não-lineares sub-ótimos como o algoritmo de equa-

lização de decisão realimentadas (DFE) [Aus67], [BP79], [Qur82], [Qur85]. Em

canais de propagação com rúıdo e desvanecimento severo, o algoritmo de DFE é

capaz de cancelar a ISI sem acentuar o rúıdo, oferecendo uma melhora de desem-

penho, quando comparado aos algoritmos lineares, e uma redução da complexi-

dade computacional, quando comparado aos algoritmos de MLSE [ALW01].

O DFE consiste de dois subfiltros, um subfiltro de alimentação di-

reta, composto por Nff coeficientes, e um subfiltro de realimentação, composto

por Nfb coeficientes. O sinal recebido é aplicado a entrada do subfiltro de ali-

mentação direta, como ocorre num equalizador linear convencional. Enquanto

que a seqüência de śımbolos previamente detectados, presente na sáıda do deci-

sor, é aplicada na entrada do subfiltro de realimentação. Deste modo, o subfiltro

de realimentação pode ser empregado para remover a parte da ISI proveniente

dos śımbolos que já tenham sido detectados previamente, presente nos śımbolos

a serem detectados. O algoritmo de DFE foi desenvolvido considerando que as

decisões de śımbolos passadas são corretas. A ocorrência de um erro de decisão,

pode gerar uma seqüência de erros durante alguns śımbolos. Este efeito, de-

nominado “propagação de erro”, pode reduzir drasticamente o desempenho do

algoritmo de DFE.

O algoritmo de DFE pode ser facilmente adaptado para aplicações

de filtragem espaço-temporal, de maneira similar à apresentada para os algorit-

mos lineares. Neste trabalho, a implementação espaço-temporal do algoritmo

de DFE (ST-DFE) é feita considerando que o subfiltro de alimentação direta

é aplicado nos domı́nios espacial e temporal, enquanto que o subfiltro de reali-

mentação é aplicado apenas no domı́nio temporal. Deste modo, representando

o vetor de entrada do ST-DFE por:

řµ(k) =
�
řT

ff (k) | řT
fb(k)� T (78)

Onde,
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řff (k) = [r1(k), · · · , rAr
(k), · · · , r1(k −Nff + 1), · · · , rAr

(k −Nff + 1)]T é o

vetor de entrada do subfiltro de alimentação direta no instante k (Nff ·Ar × 1)

řfb(k) =
�
b̂(k −∆− 1), · · · , b̂(k −∆−Nfb)� T

é o vetor de entrada do subfiltro

de realimentação no instante k (Nfb × 1)

Nff é o número de coeficientes temporais por antena do subfiltro de

alimentação direta

Nfb é o número de coeficientes do subfiltro de realimentação

b̂(k) é o sinal na sáıda do decisor no instante k

∆ é o atraso aplicado ao sinal realimentado

E considerando o vetor espaço-temporal como:

w =
�
wT

ff | wT
fb � T (79)

Onde,

wff =
�
wff

1,1, · · · , wff
1,Ar

, · · · , wff
Nff ,1, · · · , wff

Nff ,Ar
� T

é o subfiltro de alimentação

direta (Nff · Ar × 1)

wfb =
�
wfb

1 , · · · , wfb
Nfb

� T
é o subfiltro de realimentação (Nfb × 1)

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

uma notação similar à apresentada em (38). Assim, tem-se que:

y(k) = wT · řµ(k) = řµ(k)T ·w (80)

Os coeficientes dos subfiltros que compõem o algoritmo de ST-

DFE podem ser determinados utilizando as técnicas adaptativas apresentadas

nas seções 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 Simulação

Nesta seção, é investigado o desempenho de alguns receptores

espaço-temporais para formatação de feixe (BST) e para diversidade (DST), em-

pregando alguns dos algoritmos adaptativos descritos ao longo deste caṕıtulo,

aplicados a um sistema de comunicação sem fio operando em 2 GHz e composto

por cinco usuários (M = 5) modulados em QPSK e transmitindo a uma taxa de

240 ksps.

Para os receptores espaço-temporais destinados à formatação de

feixe, considera-se que a ERB usa um arranjo de antenas circular com oito

elementos (A = 8) igualmente espaçados de λc/2. Enquanto que para os re-

ceptores espaço-temporais destinados à diversidade, considera-se que a ERB

emprega um arranjo de antenas linear com os oito elementos (A = 8) suficiente-

mente espaçados para garantir que os sinais recebidos entre os elementos sejam

não-correlacionados.

Os modelos de canal adotados durante as simulações para os

cenários destinados à formatação de feixe e à diversidade são baseados, respecti-

vamente, nas abordagens apresentadas nas subseções 3.2.1 e 3.2.2 associadas ao

modelo de tapped delay line para ambientes macrocelulares, descrito no caṕıtulo

2. Deste modo, as análises apresentadas a seguir consideram que as amplitu-

des, os atrasos, as fases e os AOA (necessários fundamentalmente na abordagem

destinada à formatação de feixe) dos componentes de multipercurso dos sinais

transmitidos são obtidos aleatoriamente a cada quadro. Assume-se que o canal

de propagação é fixo durante um quadro (abordagem quase estática) e que as

amplitudes dos componentes de multipercurso apresentam uma distribuição de

Rayleigh, enquanto que os atrasos, as fases e os AOA seguem uma distribuição

uniforme. Foi considerado ainda que o número de componentes de multiper-

curso Lm proveniente de um dado usuário m é igual a 4, o atraso de propagação

máximo é igual a 11 śımbolos (resultando em L = 11) e o angle spread máximo

é igual a π/3.
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3.4.1 Receptores BST em Ambientes Macrocelulares

Os resultados apresentados aqui, descrevem o desempenho dos re-

ceptores espaço-temporais para formatação 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 número de śımbolos de

treinamento e a SNR.

Nos receptores para formatação de feixe BST-LMS e BST-RLS,

os filtros temporais que compõem o filtro espaço-temporal têm dimensão 21

(Ne = 21) e são empregados os parâmetros de adaptação µlms = 0.001 e

λrls=1, respectivamente. No receptor BST-DFE-RLS são empregadas duas con-

figurações. A primeira, é composta por filtros temporais de alimentação com

dimensão 11 (Nff = 11) associados a um filtro de realimentação com dimensão

10 (Nfb = 10), enquanto a segunda é composta por filtros temporais de ali-

mentação com dimensão 15 (Nff = 15) associados a um filtro de realimentação

com dimensão 6 (Nfb = 6). Para ambas as configurações analisadas, λdfe−rls é

igual a 1.

Na figura 13, é apresentada uma comparação de desempenho en-

tre os receptores espaço-temporais destinados à formatação de feixe BST-LMS,

BST-RLS e BST-DFE-RLS, em função do número de śımbolos de treinamento

empregado, para uma SNR = 20 dB. Cada quadro é composto por 1000

śımbolos (Ns = 1000) e os resultados apresentados são obtidos pela avaliação de

500 quadros (Nfr = 500) para cada parâmetro de simulação. A grande quan-

tidade de śımbolos transmitidos por quadro tem apenas caráter investigativo

(permitir verificar o comportamento dos receptores para quantidades elevadas

de śımbolos de treinamento).

Analisando os resultados obtidos, pode-se verificar que o receptor

BST-LMS apresenta taxas de erro de bit bastante elevadas (BER ≈ 7 · 10−2

para Nt = 600) mesmo utilizando 600 śımbolos 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 śımbolos de treinamento
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menor que 250, ambas as configurações estudadas do receptor BST-DFE-RLS

oferecem um ganho de desempenho em relação ao receptor BST-RLS. Acima

de aproximadamente 275 śımbolos de treinamento, o BST-RLS supera o BST-

DFE-RLS, apresentando os melhores ı́ndices de desempenho entre os receptores

espaço-temporais analisados. O principal motivo para esta degradação de de-

sempenho do receptor BST-DFE-RLS é o efeito de propagação de erro, inerente

dos métodos baseados na DFE [Bal99].

Na figura 14, é apresentada uma comparação de desempenho en-

tre os receptores espaço-temporais destinados à formatação de feixe analisados

em função da SNR, considerando a utilização de 300 śımbolos de treinamento

(Nt = 300). Com o intuito de reduzir o tamanho dos quadros utilizados nesta

análise (garantir a hipótese quase estática), em relação ao empregado na análise

de desempenho apresentada na figura 13 (variando a quantidade de śımbolos

de treinamento), considera-se que cada quadro é composto por 600 śımbolos

(Ns = 600), sendo avaliados 1000 quadros (Nfr = 1000) para cada parâmetro

de simulação.

Analisando os resultados obtidos, pode-se novamente constatar o

baixo desempenho do receptor BST-LMS. O receptor BST-DFE-RLS, empre-

gando a segunda configuração (Nff = 15 / Nfb = 6), apresenta um ganho de

desempenho de aproximadamente 3 dB para uma BER = 7 · 10−3, em relação

ao receptor BST-DFE-RLS, empregando a primeira configuração (Nff = 11

/ Nfb = 10). A principal razão deste ganho de desempenho é a redução do

efeito da propagação de erro obtido pela diminuição da dimensão do filtro de

realimentação. Para a mesma BER, o receptor DFE-RLS apresenta um ganho

de desempenho em relação ao receptor BST-DFE-RLS empregando a segunda

configuração (Nff = 15 / Nfb = 6) também de aproximadamente 3 dB.
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Figura 13: BER dos receptores BST-LMS, BST-RLS e BST-DFE-RLS variando o número de

śımbolos de treinamento (Nt) para um canal macrocelular com 4 multipercursos (SNR = 20

e M = 5)
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Figura 14: BER dos receptores BST-LMS, BST-RLS e BST-DFE-RLS variando a SNR para

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

Macrocelulares

Nesta subseção, são comparados os desempenhos dos receptores

espaço-temporais para formatação de feixe e para diversidade em canais macro-

celulares, utilizando os métodos baseados em treinamento LMS, RLS e DFE-

RLS, como feito na seção anterior. Assim, são avaliados os métodos para for-

matação 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 dimensão 21 (Ne = 21) e parâmetros de adaptação

µlms = 0.001 e λrls = 1, respectivamente. Os receptores BST-DFE-RLS e

DST-DFE-RLS empregam filtros temporais de alimentação com dimensão 15

(Nff = 15) associados a filtros de realimentação com dimensão 6 (Nfb = 6) e

parâmetro de adaptação λdfe−rls = 1.

Na figura 15, é apresentada uma comparação de desempenho entre

os receptores espaço-temporais analisados para formatação de feixe e para diver-

sidade em função da SNR, utilizando 300 śımbolos de treinamento (Nt = 300).

Considera-se que cada quadro é composto por 600 śımbolos (Ns = 600), sendo

avaliados 1000 quadros (Nfr = 1000) para cada parâmetro de simulação. 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 · 10−2 e BER ≈ 1 · 10−1, 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 · 10−3). Pode-se ve-

rificar ainda a degradação de desempenho do receptor DST-DFE-RLS em relação

ao receptor DST-RLS (aproximadamente 3.5 dB para uma BER = 1 · 10−4) à

medida que a SNR aumenta.
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Figura 15: BER dos receptores espaço-temporais para formatação de feixe e para diversidade

em função da SNR para um canal macrocelular com 4 multipercursos (Nt = 300 e M = 5)

3.5 Resumo do Caṕıtulo e Principais Comentários

Neste caṕıtulo, foram apresentados alguns conceitos básicos das

técnicas de processamento espaço-temporal destinadas à formatação de feixe e

à diversidade aplicadas na recepção (abordagem de SIMO).

Com o intuito de analisar as diferenças de desempenho entre as

estruturas espaço-temporais de recepção empregando as duas técnicas de proces-

samento, foram desenvolvidos dois modelos de sistema distintos e apresentados

vários algoritmos adaptativos para a determinação dos filtros espaço-temporais

que integram as duas estruturas.

Apesar das estruturas para formatação de feixe serem destinadas

fundamentalmente à supressão de interferência, os resultados de simulação mos-

tram que, devido a possibilidade de sobreposição espacial dos usuários ou de

seus componentes de multipercurso (resultando em sinais com mesmo AOA), a

capacidade de supressão de interferência fica comprometida. Deste modo, a uti-

lização de estruturas para diversidade, que não levam em consideração os AOA

dos sinais recebidos, possibilita a obtenção de ganhos significativos de desempe-

nho face aos obtidos pelas estruturas para formatação de feixe.



4 ESTRUTURAS ESPAÇO-TEMPORAIS

APLICADAS NA RECEPÇÃO PARA SIS-

TEMAS W-CDMA

A diversidade temporal é uma vantagem inerente dos sistemas

CDMA. O emprego de receptores Rake [WL01] e equalizadores [KKB96] per-

mite combater o desvanecimento do sinal recebido através do processamento

temporal. Já os arranjos de antenas podem ser usados para combater o desva-

necimento e reduzir a MAI através do processamento espacial [PP97]. Como os

usuários de um sistema celular transmitem de locais espacialmente diferentes, o

sinal recebido de cada usuário apresenta uma assinatura espacial única. Os ar-

ranjos de antenas podem explorar esta propriedade espacial do sinal e reduzir a

MAI através da formatação de feixe. Como os sistemas CDMA são desenvolvidos

para operar na presença da MAI, qualquer redução de interferência 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 não-correlacionados. O ganho de diversidade

espacial pode auxiliar na redução do desvanecimento de multipercurso.

O processamento espaço-temporal [PH01a], [CSJ02c], [CSJ02a] e

[CSJ02b] pode ser visto como uma evolução das técnicas de processamento es-

pacial e temporal apresentadas acima. Através do uso das assinaturas espacial

e temporal e da estrutura de códigos presente nos sistemas CDMA, os recepto-

res espaço-temporais podem processar conjuntamente as amostras de sinais nos

domı́nios espaciais e temporais, aumentando a supressão da MAI e possibilitando

a combinação coerente dos componentes de multipercurso do sinal desejado.

71
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4.1 Modelos de Estruturas Espaço-Temporais de

Recepção para Sistemas W-CDMA empregando

Códigos Curtos

Nesta seção, são apresentados os modelos espaço-temporais para

formatação de feixe e para diversidade, considerando o uplink de um sistema

de comunicação sem fio W-CDMA asśıncrono empregando múltiplas antenas de

recepção na ERB e códigos de espalhamento curtos. Utiliza-se o processo de

espalhamento espectral complexo [DJ98] para reduzir a relação pico-média de

amplitude e a modulação de dados é feita através da técnica QPSK para oferecer

uma melhor ocupação da banda de freqüência.

Assume-se, assim como no caṕıtulo 3, que há M usuários no sis-

tema e que cada usuário pode transmitir Ns śımbolos de informação por quadro

sob condições quase estáticas (parâmetros do canal de propagação constantes

durante um quadro).

4.1.1 Modelo Espaço-Temporal para Formatação de Feixe

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

através do seguinte vetor:

r(t) =
M�

m=1

Ns−1�
k=0

√
γm · bm(k) · hm(t− k · Ts) + v(t) (81)

Onde,

r(t) =
�
r1(t), · · · , rAr(t)� T

v(t) =
�
v1(t), · · · , vAr(t)� T é o vetor de rúıdo com variância σ2

hm(t) =
�
h1

m(t), · · · , hAr
m (t) � T é o vetor normalizado da assinatura de forma de

onda complexa

Ts é a duração de śımbolo

γm é a potência do sinal transmitido pelo m-ésimo usuário

bm(k) = � bIm,k + j · bQm,k � /√2 é o śımbolo de informação normalizado do

m-ésimo usuário no instante k, sendo que bIm,k e bQm,k ∈ {+1,−1}
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O vetor hm(t) pode ser descrito por:

hm(t) =
G−1�
g=0

cm(g) · pm(t− g · Tc) (82)

Onde,

Tc é a duração de chip

G é o ganho de processamento dado por G = Ts/Tc

cm(g) = � %I
m,g + j · %I

m,g � /√G é o g-ésimo chip da seqüência complexa (ou

código de espalhamento) normalizada do m-ésimo usuário, sendo que %I
m,g e

%Q
m,g ∈ {+1,−1}

pm(t) é o vetor de forma de onda de chip do m-ésimo usuário, incluindo os

efeitos de filtragem de transmissão e recepção e de distorção causada pelo

canal de propagação de multipercurso

No modelo espaço-temporal para formatação de feixe, o vetor

pm(t) pode ser modelado como:

pm(t) =
�
p1

m(t), · · · , pAr
m (t) � T (83)

Onde,

par
m (t) =

Lm−1�
l=0

βl
m · aar(θl

m) · ψ(t− τ l
m) (84)

Lm representa o número de componentes de multipercurso do canal de

propagação relativo ao m-ésimo usuário

βl
m é o ganho complexo do l-ésimo percurso proveniente do m-ésimo usuário

τ l
m é o atraso do l-ésimo percurso proveniente do m-ésimo usuário

ψ(t) é a forma de onda do chip filtrado, que inclui os efeitos dos filtros de

transmissão e recepção

aar � θl
m � é a resposta do ar-ésimo elemento do arranjo de antenas ao l-ésimo

componente de multipercurso do m-ésimo usuário incidindo com AOA θl
m
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Amostrando o sinal recebido à taxa de chip e assumindo que Tc =

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

r(n) =
M�

m=1

√
γm

Ns−1�
k=0

bm(k) · hm(n− k ·G) + v(n) (85)

Considerando que o receptor está em perfeito sincronismo com

o primeiro componente de multipercurso l0m recebido pelo usuário desejado m

(τ l0m
m = 0) e que cada um dos Ar canais de propagação que compõem pm(n)

apresenta resposta ao impulso finita (FIR) de ordem ρm, tal que ρm ≤ (L−1) ·G
para algum número inteiro L (L ≥ 2), pode-se representar o sinal recebido em

tempo-discreto correspondente ao k-ésimo śımbolo por:

rs(k) = [H(L− 1), · · · ,H(0)] ·
�
b(k − L+ 1)T , · · · ,b(k)T � T + vs(k) (86)

Onde,

rs(k) =
�
r(k ·G)T , · · · , r((k + 1) ·G− 1)T � T

vs(k) =
�
v(k ·G)T , · · · ,v((k + 1) ·G− 1)T � T

b(k) = [b1(k), · · · , bM(k)]T

H(l) =

�
�
�
�
�

� h1(l ·G) · · · hM(l ·G)
...

. . .
...

h1((l + 1) ·G− 1) · · · hM((l + 1) ·G− 1)

�
�
�
�
�

�
Ar·G×M

Em alguns casos, dependendo do comprimento do canal, do

número de usuários M , do ganho de processamento G e do número de ante-

nas Ar, pode ser necessário processar mais de um vetor de sinal recebido ao

mesmo tempo para estimar o k-ésimo śımbolo [PH01a]. Assim, empilhando µ

śımbolos consecutivos (µ ≥ 2), pode-se definir o vetor rµ(k) como:

rµ(k) = Hµ · bµ(k) + vµ(k) (87)
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Onde,

µ é chamado de fator de suavização (smoothing factor)

rµ(k) =
�
rs(k)

T , · · · , rs(k + µ− 1)T � T
vµ(k) =

�
vs(k)

T , · · · ,vs(k + µ− 1)T � T
bµ(k) = [b(k), · · · , b(k + µ− 1)]T

Hµ =

�
�
�
�
�

� H(L− 1) · · · H(0) · · · 0
...

. . . . . . . . .
...

0 · · · H(L− 1) · · · H(0)

�
�
�
�
�

�
Ar·G·µ×M ·(µ+L−1)

4.1.2 Modelo Espaço-Temporal para Diversidade

No modelo espaço-temporal para diversidade, o vetor pm(t) repre-

senta os efeitos da filtragem de transmissão e recepção e das distorções causadas

pelos canais independentes que chegam a cada elemento do arranjo de antenas.

Neste modelo, não é explorada a informação dos AOA dos componentes de mul-

tipercurso dos sinais que incidem nos elementos do arranjo de antenas, como no

modelo espaço-temporal para formatação de feixe. Assim, os elementos do vetor

pm(t) do modelo espaço-temporal para diversidade podem ser modelados como:

par
m (t) =

Lm−1�
l=0

βar

m,l · ψ(t− τ ar

m,l) (88)

Onde,

βar

m,l é o ganho complexo do l-ésimo percurso proveniente do m-ésimo usuário

correspondente a ar-ésima antena de recepção

τar

m,l é o atraso do l-ésimo percurso proveniente do m-ésimo usuário

correspondente a ar-ésima antena de recepção

O sinal recebido em tempo discreto no modelo espaço-temporal

para diversidade também pode ser representado usando a expressão 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 śımbolo para o modelo para diversi-

dade também pode ser representado por:

rs(k) = [H(L− 1), · · · ,H(0)] ·
�
b(k − L+ 1)T , · · · ,b(k)T � T + vs(k)

Nos casos em que seja necessário processar mais de um vetor de

sinal recebido ao mesmo tempo para estimar o k-ésimo śımbolo pode-se empilhar

µ śımbolos consecutivos (µ ≥ 2) como feito em (87) para o modelo espaço-

temporal para formatação de feixe.

4.2 Algoritmos de Adaptação Espaço-Temporal para Sis-

temas W-CDMA empregando Códigos Curtos

Nas aplicações em sistemas W-CDMA, os métodos clássicos ba-

seados em treinamento [PH01b], [WH95] requerem uma grande quantidade de

śımbolos de treinamento para otimizar o filtro espaço-temporal (visto que ele

normalmente é composto por uma grande quantidade de coeficientes), redu-

zindo consideravelmente o throughput) do sistema. Já os métodos cegos [LZ97],

[WP98a] e [XT01], requerem uma grande quantidade de dados em condições

de estacionaridade que normalmente não estão dispońıveis nos sistemas W-

CDMA. Além disto, os métodos cegos apresentam normalmente problemas de

convergência, dificuldade de classificação de sinal e ambigüidade de fase.

Nesta seção, são apresentados dois algoritmos para processamento

espaço-temporal desenvolvidos para aplicações em sistemas W-CDMA empre-

gando códigos curtos. Os algoritmos foram desenvolvidos com o intuito de redu-

zir a quantidade necessária de śımbolos de treinamento requerida, possibilitando

assim, uma rápida convergência sem comprometer o throughput do sistema.

O primeiro algoritmo apresentado, denominado algoritmo recur-

sivo de mı́nimos quadrados hierárquico espaço-temporal (ST-HRLS), foi ori-

ginalmente apresentado em [CSJ02b] para aplicações em sistemas W-CDMA

asśıncronos para formatação de feixe. O ST-HRLS é uma extensão do algoritmo

apresentado em [Woo00] e [Woo01] para processamento espaço-temporal.
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O ST-HRLS é um algoritmo derivado do algoritmo ST-RLS que,

como provado em [Ahg01], se enquadra na famı́lia de algoritmos de mı́nimos

quadrados com restrição. O método é baseado na segmentação do filtro espaço-

temporal em ńıveis hierárquicos. Usando este framework, são desenvolvidos

dois receptores diferentes, o BST-HRLS (Beamforming - Space-Time - HRLS),

empregado para formatação de feixe espaço-temporal [CSJ02b], e o DST-HRLS

(Diversity - Space-Time - HRLS), empregado para diversidade espaço-temporal.

O segundo algoritmo, denominado algoritmo semicego de módulo

constante com identificação de canal (SBCMACI), foi originalmente proposto em

[PH01a]. Nesse artigo foi proposto um receptor para sistemas CDMA śıncronos

baseado no SBCMACI capaz de oferecer diversidade espaço-temporal, denomi-

nado aqui DST-SBCMACI (Diversity - Space-Time - SBCMACI).

Os algoritmos semicegos são uma solução bastante eficiente para

aplicações espaço-temporais, já que possibilitam superar as dificuldades dos

métodos baseados em treinamento e dos métodos cegos. Especificamente, o

método SBCMACI acrescenta considerável melhora de desempenho aos métodos

de LS convencionais através da utilização das propriedades de módulo constante

do sinal transmitido, da informação do código de espalhamento do sinal desejado

e da estimativa do canal [PH01a]. O algoritmo resultante requer uma quanti-

dade significativamente menor de śımbolos de treinamento para obter o vetor de

coeficientes do filtro espaço-temporal, quando comparado ao método de LS.

Em [CSJ02c] e [CSJ02a], foi proposto pela primeira vez, um re-

ceptor espaço-temporal para formatação de feixe baseado no algoritmo SBC-

MACI para aplicações em sistemas W-CDMA asśıncronos, denominado BST-

SBCMACI (Beamforming - Space-Time - SBCMACI). O emprego do BST-

SBCMACI oferece combinação coerente dos componentes de multipercurso do

sinal desejado, cancelamento da MAI, remoção da ambigüidade de fase presente

nos algoritmos cegos e redução da quantidade de śımbolos requerida no processo

de treinamento. Em [CSJ03f], o receptor BST-SBCMACI foi estendido para

sistemas W-CDMA multi-taxa empregando códigos múltiplos (MC).
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4.2.1 Algoritmo Recursivo de Mı́nimos Quadrados Hierárquico

Espaço-Temporal

Apesar de apresentar uma taxa de convergência rápida, quando

comparada à 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 hierárquica. O novo algoritmo,

chamado hierarchical RLS (HRLS), permite reduzir a taxa de convergência, me-

lhorar o desempenho e reduzir a complexidade quando comparado ao algoritmo

RLS. Como verificado nas simulações apresentadas no final desse caṕıtulo, os re-

sultados otimistas são obtidos, entretanto, apenas em circunstâncias espećıficas.

A seguir, é apresentada uma descrição resumida do algoritmo ST-

HRLS, adaptado para aplicações espaço-temporais (para maiores detalhes, vide

[Woo00], [CSJ02b]):

Para η = 1 a Nη (Nı́vel)

Para ξ = 1 a N η
ξ (Grupo)

1. Inicializar

w
η(0)

ξ = 0, R̂
η−1

ξ = ς−1 · IAr·G·µ (89)

2. Calcular

K
η
ξ(k) =

λ−1
hrls · R̂η−1

ξ · rµ(k)∗

1 + λ−1
hrls · rµ(k)T · R̂η−1

ξ · rµ(k)∗
(90)

3. Determinar

ε(k) = bm,ref (k)− rµ(k)T ·wη(k−1)

ξ (91)

4. Calcular

w
η(k)

ξ = w
η(k−1)

ξ + K
η
ξ(k) · ε(k) (92)

5. Atualizar

R̂
η−1

ξ ← λ−1
hrls

�
R̂

η−1

ξ −K
η
ξ(k) · rµ(k)T · R̂η−1

ξ � (93)
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Onde,

Nη é o número de ńıveis hierárquicos

Nη
ξ é o número de grupos no ńıvel hierárquico η

bm,ref (k) é o k-ésimo śımbolo de treinamento do m-ésimo usuário

w
η(k)

ξ é o subfiltro do grupo ξ do ńıvel η no instante k

R̂
η
ξ é a matriz de correlação de entrada do grupo ξ do ńıvel η

IAr·G·µ é a matriz identidade Ar ·G · µ× Ar ·G · µ
λhrls é o fator de esquecimento

ς é uma constante positiva pequena [Hay96]

4.2.2 Algoritmo Semicego de Módulo Constante com Identificação

de Canal

O método SBCMACI explora as propriedades de módulo constante

do sinal transmitido, o conhecimento do código de espalhamento do usuário de-

sejado e a identificação do canal para reduzir a quantidade de śımbolos de trei-

namento necessária para obter o vetor de coeficientes do filtro espaço-temporal.

Seja o vetor espaço-temporal ótimo wls, no sentido LS, para o

usuário desejado m [Hay96]:

wls =

�
1

Ns

Ns−1�
k=0

rµ(k) · rH
µ (k) � −1

� ��� �

R̂Ns

·
�

1

Ns

Ns−1�
k=0

b∗m(k) · rµ(k) �
� ��� �

p̂m
Ns

(94)

Onde,

Ns é a quantidade total de śımbolos transmitida

O vetor de correlação cruzada p̂m
Ns

pode ser obtido também através

da identificação do canal. Este procedimento permite trabalhar a ńıvel de chip,

aumentando a quantidade de informação de treinamento dispońıvel e a precisão

da estimativa [WP98a].
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Como mostrado em [MDCM95], é posśıvel fazer a identificação do

canal através da decomposição em valores singulares da matriz de correlação

R̂Ns
estimada, como se mostra a seguir:

R̂Ns
=

1

Ns

Ns−1�
k=0

rµ(k) · rH
µ (k)

=
�
Ûs Ûn

� ·
�
�

�
Λ̂s

Λ̂n

�
�

�
·

�
Ûs Ûn

� H

(95)

Onde,

Ûs = [û1, · · · , ûξ] é o conjunto de auto-vetores do subespaço de sinal

Ûn = [ûξ+1, · · · , ûAr ·N ·µ] é o conjunto de auto-vetores do subespaço de rúıdo

Λ̂s é o conjunto de autovalores do subespaço de sinal

Λ̂n é o conjunto de autovalores do subespaço de rúıdo

ξ é a dimensionalidade do subespaço de sinal

O conjunto de auto-vetores Ûs gera (spans) o subespaço de sinal,

ou seja, o subespaço imagem de Ûs é igual ao subespaço imagem de Hµ:

Range(Ûs) = Range(Hµ) (96)

Deste modo, a dimensionalidade do subespaço de sinal ξ é igual

ao posto da matriz Hµ, dado por M · (µ + L − 1). Por outro lado, o conjunto

de auto-vetores Ûn gera o subespaço de rúıdo, que é ortogonal ao subespaço de

sinal:

ÛH
n ·Hµ = 0 (97)

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

o critério apresentado em (27) para obter:
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µ ≥
�
M · (L− 1)

Ar ·G−M � (98)

Se µ satisfaz (98), é posśıvel obter uma perfeita equalização de ZF

espaço-temporal [PP97], [vTP97].

A dimensionalidade do subespaço de sinal ξ normalmente não é

conhecida a priori e precisa ser estimada. Um método bastante eficiente para

determinar ξ é o chamado método MDL (minimum description length), que pode

ser descrito através do seguinte procedimento [WZ89]:

mdl(ξ̂) = (Ar ·G·µ−ξ̂)·(Ns−µ+1)·ln
�
αmdl(ξ̂) � + ξ̂

2
·(2·Ar ·G·µ−ξ̂)·ln

�
Ns−µ+1 �

(99)

Onde,

αmdl(ξ̂) =
1

Ar ·G · µ− ξ̂
·

Ar·G·µ�
i=ξ̂+1

�
λ̂i ���

Ar·G·µ�

i=ξ̂+1

�
λ̂i �

�� 1/(Ar·G·µ−ξ̂)
(100)

ξ̂ é a estimativa da dimensionalidade do subespaço de sinal

λ̂i é a estimativa do i-ésimo autovalor de R̂Ns

A ortogonalidade entre os subespaços de sinal e de rúıdo pode ser

explorada para estimar o canal de propagação. Embora seja posśıvel obter uma

identificação cega dos canais de propagação [vTP97] em cenários com múltiplos

usuários, geralmente não é posśıvel desempenhar a classificação do canal (corres-

pondência entre o canal e o usuário). Nos sistemas CDMA, a assinatura (código

de espalhamento) do usuário desejado m, considerada conhecida e univocamente

associada ao usuário, pode ser empregada para fazer a classificação do canal de

propagação [WP98a], [PH01a].
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Seja a matriz H̃ dada por:

H̃ ,
�
H(0)T , · · · ,H(L− 1)T � TAr·G·L×M

(101)

Particionando o subespaço de rúıdo, como se mostra a seguir:

ÛH
n =

�
Ξ̂1, · · · , Ξ̂µ � T(Ar·G·µ−ξ)×Ar·G·µ

(102)

Onde, Ξ̂i é uma partição do subespaço de rúıdo com dimensão

(Ar ·G · µ− ξ)× Ar ·G

Pode-se definir Ξ̃ como:

Ξ̃ =

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� Ξ̂µ

...
. . . Ξ̂µ

Ξ̂1
...

. . . Ξ̂1

�
�
�
�
�
�
�
�
�

�
(Ar·G·µ−ξ)·(µ+L−1)×Ar·G·L

(103)

Devido a ortogonalidade entre os subespaços de sinal e de rúıdo,

pode-se verificar que [WP98a]:

ÛH
n · Ĥµ = 0⇔ Ξ̃ · H̃ = 0 (104)

Isto implica que H̃ pode ser identificada a partir do subespaço nulo

de Ξ̃, a menos de uma matriz de ambigüidade não-singular (M ×M), desde que

µ seja tal que [WP98a], [vTP97]:

(Ar ·G · µ− ξ) · (µ+ L− 1) ≥ Ar ·G · L (105)
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Nos sistemas CDMA, o código de espalhamento do usuário dese-

jado m pode ser utilizado para reduzir a matriz de ambigüidade (M ×M) a um

escalar complexo [WP98a], resultando na relação de ortogonalidade:

Ξ̃ · H̃ = 0⇔ Ξ̃ ·Cm · p̃m = 0 (106)

Onde,

p̃m =
�
pm(0)T , · · · ,pm(ρm)T � TAr·(ρm+1)×1

Cm =
�
C̃m ⊗ IAr � Ar·L·G×Ar·(ρm+1)

C̃m =

�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�

�

cm(0) 0

... cm(0)

cm(G− 1)
...

. . . cm(0)

cm(G− 1)
...

. . . cm(G− 1)

0 · · · · · · 0

�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�

�
L·G×(ρm+1)

⊗ é o produto de Kronecker

Deste modo, é posśıvel identificar p̃m, a menos de um fator mul-

tiplicativo complexo, a partir do subespaço nulo de Ξ̃ ·Cm [WP98a], dado que

µ seja tal que:

(Ar ·G · µ− ξ) · (µ+ L− 1) ≥ Ar · (ρm + 1) (107)

Note que a identificação do canal apresentada, baseada no método

de subespaço, segue uma abordagem cega, ou seja, não requer o emprego de

śımbolos de treinamento (sendo necessário, entretanto, que o código de espalha-

mento do usuário desejado seja conhecido a priori pelo receptor).
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Uma vez obtido o vetor p̃m, é posśıvel determinar o vetor de cor-

relação cruzada apresentado em (94) [WP98a] através de:

P̂m
Ns

= Cm · p̃m (108)

Em [PH01a], foi apresentado um método de identificação de canal

semicego que permite eliminar a ambigüidade resultante do fator multiplica-

tivo complexo do processo baseado em subespaço que resultou em (108). O

método é baseado no seguinte critério de otimização de LS semicego regulari-

zado [KFFM97], [MDCM95]:

ˆ̃pm = arg min
p

1

Ar ·G ·Nt

��� rNt
−Xm

Nt
· p

��� 2

� ��� �

Training−Based

+α̃ · � pH · Π̃m · p �� ��� �

Blind−Based

(109)

Onde,

α̃ é uma constante positiva

Nt é a quantidade de śımbolos de treinamento transmitida

rNt
=

�
r(0)T , · · · , r((Nt − 1) ·G)T � T

Xm
Nt

=
�
X̃m

Nt
⊗ IAr � Ar·G·Nt×Ar·(ρm+1)

X̃m
Nt

=

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� xm(0) 0 · · · 0
... xm(0) · · · ...
...

...
. . .

...

xm((Nt − 1) ·G)
... · · · xm((Nt − 1) ·G− ρm)

�
�
�
�
�
�
�
�
�

�
xm(n) =

� Ns−1
k=0 bm(k) · cm(n− k ·G)

Π̃m = CH
m · Ξ̃H · Ξ̃ ·Cm

A solução de (109) é dada por [MDCM95]:

ˆ̃pm =
�

1

Ar ·G ·Nt

·XmH

Nt
·Xm

Nt
+ α̃ ·Πm � · �

1

Ar ·G ·Nt

·XmH

Nt
rNt � (110)
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Uma vez estimado p̃m, pode-se obter o vetor de coeficientes do

filtro espaço-temporal wsub,m para desempenhar a equalização espaço-temporal

do sinal do usuário de interesse m, através do método de subespaço [vTP97]:

ŵsub,m = Ûs · Λ̂−1
s · ÛH

s ·Cm · ˆ̃pm = Γ ·Cm · ˆ̃pm (111)

Em [PH01a], foi apresentado um algoritmo iterativo de LS re-

gularizado semicego que utiliza o vetor wsub,m no processo de inicialização.

O algoritmo proposto, denominado SBCMACI, utiliza uma quantidade limi-

tada de śımbolos de treinamento e usa as propriedades de módulo constante

(CM) do sinal transmitido através da função não linear w
(i)H

m ·rµ(Nt)��� w(i)H
m ·rµ(Nt)

��� para criar

Ns − Nt pseudo-śımbolos, aumentando o conjunto de śımbolos de treinamento

dispońıveis. O algoritmo resultante é descrito a seguir:

1. Inicializar

w(0)
m = wsub,m (112)

2. Gerar b̃(i)m , uma seqüência composta por Nt śımbolos de treinamento e

Ns −Nt śımbolos estimados:

b̃(i)
m =

�� �
bm(0), · · · , bm(Nt − 1),

w(i)H

m · rµ(Nt)��� w(i)H

m · rµ(Nt)
���
, · · · , w(i)H

m · rµ(Ns − 1)��� w(i)H

m · rµ(Ns − 1)
���

� �

�
(113)

3. Calcular

w(i+1)
m = Γ ·

�
1

Ns

·
Ns−1�
k=0

b̃(i)∗

m (k) · rµ(k)� = Γ · p̃m(i)

Ns
(114)

4. Determinar

ε(i) =

��� w(i+1)
m −w(i)

m

��� 2��� w(i)
m

��� 2 (115)

5. Repetir (113) a (115) até ε(i) < εw

Onde, εw é o erro desejado para interromper o processo iterativo
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4.3 Resultados de Simulação

Nesta seção, é investigado o desempenho dos receptores espaço-

temporais para formatação de feixe e para diversidade, apresentados neste

caṕıtulo, aplicados ao uplink de um sistema W-CDMA asśıncrono. 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

usuários são modulados em QPSK e transmitem quadros distintos (diferentes

quantidades de śımbolos) dependendo do algoritmo de adaptação empregado.

Nesta análise, assume-se que, para os receptores BST, a ERB usa

um arranjo de antenas circular com os elementos igualmente espaçados de λc/2.

Enquanto que, para os receptores DST, a ERB emprega um arranjo de antenas

linear com os elementos suficientemente espaçados para garantir que os sinais

recebidos pelos elementos sejam não-correlacionados.

Os modelos de canal adotados durante as simulações são baseados

nas abordagens apresentadas nas subseções 4.1.1 e 4.1.2, associadas aos mode-

los de tapped delay line, para ambientes macrocelulares e GBSB eĺıptico, para

ambientes microcelulares. Assume-se que o canal de propagação é fixo durante

um quadro (abordagem quase estática). Para as simulações em ambientes ma-

crocelulares, as amplitudes, os atrasos, as fases e os AOA dos componentes de

multipercurso dos sinais transmitidos são obtidos aleatoriamente a cada quadro.

Assume-se que as amplitudes dos multipercursos apresentam uma distribuição

de Rayleigh, enquanto que os atrasos, as fases e os AOA seguem uma distribuição

uniforme. Considera-se ainda que o angle spread máximo é igual a π/3 (a menos

que se especifique o contrário). Para as simulações em ambientes microcelulares,

as caracteŕısticas geométricas da célula são suficientes para caracterizar o mo-

delo (quantidade de componentes de multipercurso especificada nas simulações).

Assim, considera-se uma célula de raio igual a 500 m, onde os usuários são alea-

toriamente posicionados entre 50 e 500 m (50 ≤ d̃m ≤ 500) e com ângulos entre

[−π/2 π/2]. Para ambos os ambientes, a diferença máxima entre os atrasos de

propagação dos multipercursos de um dado usuário é igual a 1.67 µs (≈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 śımbolos de treinamento e diferentes es-

truturas hierárquicas. O receptor BST-RLS [CSJ02b], que emprega o algoritmo

ST-RLS (descrito no caṕıtulo 3) no processo de determinação do filtro espaço-

temporal, é utilizado como referência de desempenho.

Nas simulações, são utilizados 3 e 5 usuários (M = 3, 5) por célula,

cada um empregando espalhamento complexo com códigos aleatórios e ganhos

de processamento iguais a 7, 9 e 15 (G = 7, 9, 15). Cada quadro é composto

por 500 śımbolos (Ns = 500) e dependendo da simulação são avaliados 1000 ou

2000 quadros por parâmetro avaliado. Os receptores BST-RLS e BST-HRLS

empregam λrls = 0.99 e λhrls = 0.99, respectivamente.

Nas figuras 16 e 17, são apresentados os desempenhos dos recep-

tores BST-HRLS e BST-RLS variando o número de śımbolos de treinamento,

para um sistema com 3 usuários e SNR = 5 dB, sujeito a um canal de desva-

necimento com 2 multipercursos, considerando Ar = 7, G = 7 e Ar = 9, G = 9,

respectivamente. Analisando os resultados, verifica-se que o BST-HRLS oferece

um ganho de desempenho, em relação ao BST-RLS, a partir de 30 e 40 śımbolos

de treinamento, respectivamente. Ambos os métodos apresentam instabilidade

enquanto a matriz de correlação é mal condicionada (número de iterações menor

que a quantidade de seus autovalores) [Hay96]. Entretanto, devido a estrutura

hierárquica do BST-HRLS, a quantidade de autovalores por matriz de correlação

é reduzida, fazendo com que ele convirja mais rapidamente que o BST-RLS.

Nas figuras 18 e 19, são apresentados os desempenhos dos recep-

tores BST-HRLS e BST-RLS variando o número de śımbolos de treinamento,

para um sistema com 5 usuários e SNR = 7 dB, sujeito a um canal de desva-

necimento com 4 multipercursos, considerando Ar = 7, G = 7 e Ar = 9, G = 9,

respectivamente. Pode-se notar que o ganho de desempenho proporcionado pelo

BST-RLS fica restrito às faixas de śımbolos de treinamento entre 30 e 90 e en-
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tre 60 e 160, respectivamente. Deste modo, pode-se concluir que à medida que

o número de componentes de multipercurso aumenta, o ganho de desempenho

oferecido pelo BST-HRLS diminui. Isto ocorre devido ao aumento da correlação

entre os sinais que alimentam os subfiltros que compõem o BST-HRLS [Ahg01].

As figuras 20 e 21, apresentam os desempenhos dos receptores

BST-HRLS e BST-RLS em função da SNR, para um sistema com 5 usuários

sujeito a um canal de desvanecimento com 4 multipercursos, para Ar = 7, G = 7

e Nt = 50 e para Ar = 9, G = 9 e Nt = 100, respectivamente. A quantidade de

śımbolos de treinamento empregada, foi escolhida com o intuito de oferecer um

bom compromisso entre desempenho e redução do throughput. Assim, para o

receptor BST-HRLS empregando Ar = 7 e G = 7, a quantidade de śımbolos de

treinamento usada é limitada a 10% (Nt = 50) da quantidade total de śımbolos

transmitida por quadro. Enquanto que para o receptor BST-HRLS empregando

Ar = 9 e G = 9, a quantidade de śımbolos de treinamento usada é limitada a

20% (Nt = 100) da quantidade total de śımbolos transmitida por quadro.

Embora o receptor BST-HRLS apresente uma rápida con-

vergência, quando comparada àquela obtida pelo receptor BST-RLS, deve-se

considerar que seu desempenho depende, além da quantidade de śımbolos de

treinamento dispońıvel e de antenas empregada, da correlação entre os compo-

nentes de multipercurso do sinal recebido e da quantidade de usuários interferen-

tes. Assim, o ganho de desempenho oferecido pelo receptor BST-HRLS é obtido

apenas para condições particulares, onde a correlação entre os sinais nas entradas

dos subfiltros da estrutura hierárquica é baixa, a quantidade de usuários inter-

ferentes é pequena ou a quantidade de śımbolos de treinamento se encontra em

faixas determinadas que não são suficientes para o receptor BST-RLS convergir.

No contexto geral, para canais de propagação com desvanecimento seletivo em

freqüência compostos por um número 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 śımbolos

de treinamento para o receptor BST-RLS convergir).



89

0 20 40 60 80 100 120 140 160 180
10

−4

10
−3

10
−2

10
−1

N
fr

=1000                                                
N

s
=500                                                   

SNR=5                                                     
M=3                                                       
A

r
=7                                                     

G=7                                                       
Ambiente Microcelular (2 multipercursos)                  
Espalhamento Complexo − Códigos de Gold                   

N
t
 (símbolos)

B
E

R

BST − Comparação de Desempenho
BST−HRLS
BST−RLS 

Figura 16: BER dos receptores BST-HRLS e BST-RLS em função do número de śımbolos de

treinamento (Nt) para um canal de 2 multipercursos (SNR = 5, M = 3, A = 7 e G = 7)
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Figura 17: BER dos receptores BST-HRLS e BST-RLS em função do número de śımbolos de

treinamento (Nt) para um canal de 2 multipercursos (SNR = 5, M = 3, A = 9 e G = 9)
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Figura 18: BER dos receptores BST-HRLS e BST-RLS em função do número de śımbolos de

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

0 50 100 150 200 250
10

−5

10
−4

10
−3

10
−2

10
−1

10
0

N
fr

=2000                             
N

s
=500                                

SNR=7                                  
M=5                                    
A

r
=9                                  

G=9                                    
Ambiente Microcelular                  
Espalhamento Complexo − Códigos de Gold

N
t
 (símbolos)

BST − Comparação de Desempenho

B
E

R

BST−HRLS
BST−RLS 

Figura 19: BER dos receptores BST-HRLS e BST-RLS em função do número de śımbolos de

treinamento (Nt) para um canal com 4 multipercursos (SNR = 7, M = 5, A = 9 e G = 9)
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Figura 20: BER dos receptores BST-HRLS e BST-RLS em função da SNR para um canal

com 4 multipercursos (Nt = 50, M = 5, A = 7 e G = 7)
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Figura 21: BER dos receptores BST-HRLS e BST-RLS em função da SNR para um canal

com 4 multipercursos (Nt = 100, M = 5, A = 9 e 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 formatação de feixe BST-SBCMACI, proposto em

[CSJ02c], em ambientes macrocelulares, considerando a presença de 3 componen-

tes de multipercurso. As análises elaboradas consideram diferentes números de

śımbolos de treinamento, diferentes quantidades de antenas e diferentes cenários

de Near-Far. Assim como na subseção anterior, o receptor BST-RLS também é

usado como parâmetro de comparação de desempenho.

As simulações assumem que a célula analisada é composta por 8

usuários (M = 8), cada um transmitindo a uma taxa de 240 ksps e empregando

espalhamento complexo com códigos aleatórios e ganho de processamento igual

a 16 (G = 16). Cada quadro é composto por 200 śımbolos (Ns = 200) e os

resultados apresentados são obtidos pelo processamento de 1000 quadros (para

cada parâmetro avaliado). Assume-se os parâmetros de simulação µ = 1, L = 2,

α̃ = 0.04 e εw = 10−5, para o receptor BST-SBCMACI e λrls = 0.99, para o

receptor BST-RLS. Foram avaliados três ńıveis diferentes de relação de Near-Far

(NFR = γu6=m/γm): 0, 5 e 10 dB.

Na figura 22, é apresentado o desempenho do receptor BST-

SBCMACI variando o número de śımbolos de treinamento para uma SNR = 6

dB, considerando um arranjo de antenas com quantidades diferentes de elemen-

tos (Ar = 3, 4, 5, 6, 7 e 9). Analisando os resultados obtidos, pode-se verificar

que é posśıvel reduzir a MAI e a ISI e explorar a diversidade de percurso com

poucos śımbolos de treinamento. Pode-se também notar a degradação do desem-

penho para sistemas sobrecarregados (Ar < M). Outro resultado importante é

que aumentando o número de antenas é posśıvel melhorar o desempenho sem a

necessidade de aumentar o número de śımbolos de treinamento.

Na figura 23, são apresentados os desempenhos dos receptores

BST-SBCMACI e BST-RLS variando o número de śımbolos de treinamento

para um arranjo de antenas com 9 elementos (Ar = 9) e uma SNR = 6 dB, con-

siderando diferentes cenários 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 resistência ao efeito de

Near-Far. O bom desempenho face ao efeito de Near-Far requer, entretanto,

uma quantidade maior de śımbolos de treinamento em relação àquela necessária

quando as potências recebidas de todos os usuários estão equalizadas.

Na figura 24, é apresentada uma comparação de desempenho en-

tre os receptores BST-SBCMACI e BST-RLS variando a SNR para diferentes

quantidades de śımbolos de treinamento e para diferentes cenários de Near-Far

(NFR = 0 e 5 dB). Novamente o desempenho do receptor BST-SBCMACI

é bastante superior ao apresentado pelo receptor BST-RLS quando a quanti-

dade de śımbolos de treinamento é limitada. Verifica-se ainda que o receptor

BST-SBCMACI apresenta um patamar de erro residual quando são emprega-

dos apenas 5 śımbolos de treinamento e a relação de Near-Far é igual a 5 dB.

Entretanto, aumentando a quantidade de śımbolos de treinamento, o efeito de

patamar é reduzido, permitindo ao receptor BST-SBCMACI atingir as mesmas

figuras de desempenho obtidas quando a relação de Near-Far é igual a 0 dB.
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Figura 22: BER do receptor BST-SBCMACI em função do número de śımbolos de treinamento

(Nt) e de antenas (Ar) para um canal com 3 multipercursos (SNR = 6, M = 8 e G = 16)
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de treinamento (Nt) para um canal com 3 multipercursos (SNR = 6, M = 8, Ar = 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 formatação de feixe BST-SBCMACI em ambientes micro-

celulares, considerando a presença de 4 componentes de multipercurso [CSJ02a].

Assim, como na análise em canais macrocelulares, o receptor BST-RLS também

é usado como referência de desempenho.

As simulações assumem que a célula analisada é composta por 8

usuários (M = 8), cada um transmitindo a uma taxa de 256 ksps e empregando

espalhamento complexo com códigos de Gold-like e ganho de processamento

igual a 15 (G = 15). Cada quadro é composto por 200 śımbolos (Ns = 200) e

os resultados apresentados são obtidos pelo processamento de 500 quadros por

parâmetro avaliado. Para as simulações apresentadas, µ = 1, L = 2, α̃ = 0.01

e εw = 10−5, para o receptor BST-SBCMACI e λrls = 0.99, para o receptor

BST-RLS. Foram avaliados dois ńıveis de NFR: 0 e 5 dB.

Na figura 25, é apresentado o desempenho do receptor BST-

SBCMACI variando o número de śımbolos de treinamento para um arranjo de

antenas com um número diferente de elementos (Ar = 4, 6, 8 e 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 número de antenas, é posśıvel

melhorar consideravelmente o desempenho do receptor sem a necessidade de

aumentar o número de śımbolos de treinamento.

Nas figuras 26 e 27, são apresentados os desempenhos dos recepto-

res BST-SBCMACI e BST-RLS para diferentes cenários de Near-Far (NFR =

0 e 5 dB), considerando um arranjo de antenas com 9 elementos (Ar = 9) e

variando o número de śımbolos de treinamento e a SNR, respectivamente. Os

resultados obtidos mostram que o receptor BST-SBCMACI apresenta um de-

sempenho bastante superior que o receptor BST-RLS e uma boa resistência

ao efeito de Near-Far. Assim, como verificado para ambientes de propagação

macrocelulares, o bom desempenho face ao efeito de Near-Far em ambientes
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microcelulares também requer uma quantidade ligeiramente maior de śımbolos

de treinamento em relação àquela necessária quando as potências recebidas de

todos os usuários são iguais (NFR = 0 dB).
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Figura 25: BER dos receptores BST-SBCMACI e BST-RLS em função do número de śımbolos

de treinamento (Nt) e de antenas (Ar) para um canal com 4 multipercursos (SNR = 6, M = 8,

Ar = 9 e G = 15)
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4.3.4 Comparação entre Receptores BST-SBCMACI e DST-

SBCMACI em Ambientes Macrocelulares

Nesta subseção, é apresentada uma comparação de desempenho

entre os receptores para formatação de feixe BST-SBCMACI e os receptores

para diversidade DST-SBCMACI em ambientes macrocelulares constitúıdos por

4 componentes de multipercurso. As simulações assumem que a célula analisada

é composta por 5 e 8 usuários (M = 5, 8), cada um empregando espalhamento

complexo com códigos de Gold e Gold-like e ganhos de processamento iguais a

7 e 15 (G = 7, 15), respectivamente. Cada quadro é composto por 200 śımbolos

(Ns = 200) e são processados 1000 quadros por parâmetro avaliado. Para as

simulações apresentadas, µ = 1, L = 2, α̃ = 0.01 e εw = 10−5.

Na figura 28, são apresentados os desempenhos dos receptores

BST-SBCMACI e DST-SBCMACI em função da SNR e do angle spread do

canal, considerando 8 usuários (M = 8), um arranjo de antenas com 9 elemen-

tos (Ar = 9), um ganho de processamento igual a 7 (G = 7) e 8 śımbolos de

treinamento (Nt = 8). Os resultados mostram que, à 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 · 10−2

e um angle spread = π e 2π/3, o BST-SBCMACI oferece um ganho de de-

sempenho, em relação ao DST-SBCMACI, de aproximadamente 1 dB e 0.5 dB,

respectivamente. Enquanto que para um angle spread = π/3, há uma redução

de desempenho de aproximadamente 0.5 dB em relação ao DST-SBCMACI.

Na figura 29, são apresentados os desempenhos dos receptores

BST-SBCMACI e DST-SBCMACI em função da SNR e do angle spread do

canal, considerando 8 usuários (M = 8), um arranjo de antenas com 9 elemen-

tos (Ar = 9), 8 śımbolos de treinamento (Nt = 8), porém para um ganho de

processamento igual a 15 (G = 15). As conclusões obtidas são as mesmas apre-

sentadas anteriormente para um ganho de processamento igual a 7 (G = 7), ou

seja, à medida que a SNR diminui ou o angle spread aumenta, o desempenho

do BST-SBCMACI supera aquele obtido pelo DST-SBCMACI.
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Na figura 30, são apresentados os desempenhos dos receptores

BST-SBCMACI e DST-SBCMACI em função da SNR e do angle spread do

canal, considerando um arranjo de antenas com 9 elementos (Ar = 9), um ga-

nho de processamento igual a 15 (G = 15), 8 śımbolos de treinamento (Nt = 8),

porém com apenas 5 usuários (M = 5). Analisando os resultados apresenta-

dos, pode-se concluir que, embora ainda seja válido afirmar que o desempenho

do receptor BST-SBCMACI aumenta à medida que a SNR diminui ou o angle

spread aumenta, devido à redução da interferência (diminuição do número de

usuários), é necessário um angle spread maior para obter os mesmos ganho de

desempenho apresentados para o caso de 8 usuários. Por exemplo, para um

angle spread = 2π/3, os receptores BST-SBCMACI e DST-SBCMACI apre-

sentam aproximadamente o mesmo desempenho para uma SNR = 4.5 dB, o

que representa uma redução do ganho de desempenho do BST-SBCMACI de

aproximadamente 3.5 dB.

Na figura 31, são apresentados os desempenhos dos receptores

BST-SBCMACI e DST-SBCMACI em função da SNR e do angle spread do

canal, considerando 8 usuários (M = 8), um ganho de processamento igual a

15 (G = 15), 8 śımbolos de treinamento (Nt = 8), porém empregando agora

um arranjo de antenas com 6 elementos (Ar = 6). Analisando os resultados

apresentados, pode-se concluir que, embora ainda seja válido afirmar que o de-

sempenho do receptor BST-SBCMACI aumenta à medida que a SNR diminui,

devido ao número de usuários ser maior que o número 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 conclusões obtidas,

considerando que à medida que o número de elementos do arranjo de antenas

diminui, para um dado número de usuários maior que o número de elementos

do arranjo, o receptor DST-SBCMACI irá 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 função da SNR

(M = 8, Ar = 9, G = 7, Nt = 8 e Lm = 4)
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Figura 29: BER dos receptores BST-SBCMACI e do DST-SBCMACI em função da SNR

(M = 8, Ar = 9, G = 15, Nt = 8 e Lm = 4)
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Figura 30: BER dos receptores BST-SBCMACI e do DST-SBCMACI em função da SNR

(M = 5, Ar = 9, G = 15, Nt = 8 e Lm = 4)
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Figura 31: BER dos receptores BST-SBCMACI e do DST-SBCMACI em função da SNR

(M = 8, Ar = 6, G = 15, Nt = 8 e Lm = 4)
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4.4 Resumo do Caṕıtulo e Principais Comentários

Neste caṕıtulo, as técnicas espaço-temporais empregadas na re-

cepção para formatação de feixe e para diversidade, discutidas no caṕıtulo ante-

rior, foram estendidas para aplicações em sistemas W-CDMA utilizando códigos

curtos. A estrutura temporal dos códigos de espalhamento empregados nos sis-

temas W-CDMA, bem como suas propriedades de autocorrelação e de correlação

cruzada, podem ser utilizadas na identificação e separação dos componentes de

multipercurso dos sinais provenientes de diferentes usuários, possibilitando uma

supressão eficiente da MAI e da ISI, mesmo nas situações onde ocorrem sobre-

posição espacial dos usuários ou de seus componentes de multipercurso.

Assim, como no caṕıtulo anterior, foram desenvolvidos dois mode-

los de sistema para analisar o desempenho das estruturas espaço-temporais de

recepção baseadas nas técnicas de formatação de feixe e de diversidade. Com o

objetivo de reduzir a quantidade de śımbolos de treinamento (necessários na de-

terminação dos filtros espaço-temporais que integram as estruturas de recepção

analisadas), foram apresentadas as estruturas hierárquicas BST-HRLS e DST-

HRLS e as estruturas semicegas BST-SBCMACI e DST-SBCMACI.

Os resultados de simulação mostraram que a estrutura hierárquica

de recepção BST-HRLS, destinada à formatação de feixe, apresenta uma con-

vergência rápida quando comparada àquela obtida pela estrutura convencional

BST-RLS. Entretanto, para as situações onde os sinais de entrada dos subfiltros

que compõem a estrutura BST-HRLS são correlacionados e há uma quantidade

suficiente de śımbolos de treinamento para a convergência da estrutura BST-

RLS, o desempenho da estrutura hierárquica se torna inferior ao obtido pela

estrutura convencional.

Por outro lado, as estruturas semicegas de recepção BST-

SBCMACI e DST-SBCMACI, destinadas à formatação de feixe e à diversidade,

respectivamente, se mostraram bastante eficientes na redução da quantidade de

śımbolos de treinamento, além de proporcionarem um excelente desempenho em

diferentes ambientes de propagação com diferentes condições de Near Far.
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As técnicas de formatação de feixe propostas para sistemas W-

CDMA, ao contrário do que ocorreu para os sistemas convencionais apresentados

no caṕıtulo 3, ofereceram bom desempenho (devido fundamentalmente as carac-

teŕısticas dos códigos de espalhamento). As comparações entre as estruturas

BST-SBCMACI e DST-SBCMACI, mostraram que é posśıvel obter um ganho

de desempenho utilizando as técnicas de formatação de feixe, face às técnicas

de diversidade, à medida que ocorre um aumento do angle spread do canal e/ou

uma diminuição da SNR.



5 ESTRUTURAS ESPAÇO-TEMPORAIS

APLICADAS NA TRANSMISSÃO E

RECEPÇÃO

Os futuros sistemas de comunicação sem fio prometem oferecer

uma grande variedade de serviços multimı́dia que necessitam de transmissões

confiáveis de alta taxa. Para atingir este requisito, torna-se indispensável a

utilização de canais de MIMO, já que a capacidade destes canais mostra-se muito

superior às obtidas por canais de SISO em ambientes com desvanecimento.

A teoria da informação mostra que usando At antenas de trans-

missão e Ar antenas de recepção é posśıvel obter um ganho de capacidade

em canais dispersivos de An vezes [FG98], [TT01], [MH99] e [GBGP00], onde

An = min(At, Ar) é também denominado ganho de multiplexação.

Recentemente, várias técnicas diferentes foram propostas para ex-

plorar as vantagens oferecidas pelos canais de MIMO. Uma destas técnicas é

a multiplexação espacial (SM), também conhecida como BLAST [Fos96], que

utiliza os canais de MIMO para aumentar a eficiência espectral. Outra aborda-

gem posśıvel é a STC [TSC98] e [TJC99a], que usa os canais de MIMO para

aumentar o ganho de diversidade.

Ambas as técnicas BLAST e STC não requerem nenhuma in-

formação do estado do canal (CSI) no transmissor. A BLAST aumenta a

eficiência espectral do sistema através da transmissão de streams de dados inde-

pendentes a partir de antenas diferentes, mas requer que o número de antenas de

recepção seja pelo menos igual ao número de antenas de transmissão (Ar ≥ At),

o que impacta diretamente na relação custo-benef́ıcio do receptor. Por outro

104
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lado, a STC aumenta a QoS do sistema através dos ganhos de diversidade e

de codificação, introduzidos pela correlação temporal e espacial entre os sinais

transmitidos pelas diferentes antenas de transmissão. Ao contrário da BLAST, a

STC possibilita implementações mais simples no receptor, já que é posśıvel uti-

lizar um número arbitrário de antenas de recepção independente do número de

antenas de transmissão empregado no transmissor. Nesta perspectiva, a técnica

de STBC introduzida em [Ala98] para duas antenas de transmissão é particu-

larmente interessante por possibilitar o emprego da detecção de ML através de

simples processamento linear.

5.1 Arquitetura Espaço-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 número de antenas transmissoras desde

que o número de antenas receptoras seja maior ou igual ao número de antenas

transmissoras. Este estudo levou a implementação de um teste prático com 8

antenas no transmissor e no receptor que comprovou o grande aumento de capa-

cidade posśıvel. Particularmente, foi constatado que, em ambientes indoor com

alta dispersão, um sistema BLAST pode atingir taxas da ordem de 1 Mbps em

um canal de 30 kHz. Atingindo, portanto, valores de eficiência espectral nunca

antes obtidos. Entretanto, as caracteŕısticas de dispersão do canal assumem um

papel importante no desempenho dos sistemas BLAST. Considerando que haja

um número significativo de multipercursos, o próprio ambiente de propagação

pode ser empregado para separar os sinais no receptor. Assim, quanto mais mul-

tipercursos, melhor será 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 detecção multi-usuário precedidas

por um algoritmo de classificação para desacoplar sucessivamente os subcanais
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que chegam das diferentes antenas transmissoras. É importante notar que não

há a necessidade expĺıcita de ortogonalidade entre os sinais transmitidos pelas

múltiplas antenas do transmissor.

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

da Informação

Seja um sistema de comunicação sem fio empregando um arranjo

de antenas no transmissor e no receptor com At e Ar elementos, respectiva-

mente, e submetido a um ambiente de propagação com desvanecimento plano

em freqüência, como apresentado na figura 32.
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Figura 32: Modelo para um sistema empregando múltiplas antenas de transmissão e de re-

cepção - MIMO (At, Ar )

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

r = B · s + n (116)

Onde,

r =
�
r1 r2 · · · rAr � T

é o vetor do sinal recebido

s =
�
s1 s2 · · · sAt � T

é o vetor do sinal transmitido

n é o vetor de AWGN

B é a matriz de canal (Ar × At), dada por:
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B =

�
�
�
�
�

� β1,1 · · · β1,At

...
. . .

...

βAr,1 · · · βAr ,At

�
�
�
�
�

�
(117)

Em [FG98], foi apresentada uma expressão para a capacidade de

um canal de MIMO sujeito a um desvanecimento plano em freqüência com dis-

tribuição de Rayleigh, considerando que a matriz B não é conhecida a priori

pelo transmissor. A expressão obtida é dada por:

C = log2 det
�
IAr

+
SNRr

At

·B ·BH � , (bits/s/Hz) (118)

Onde,

IAr
é a matriz identidade (Ar × Ar)

SNRr é a relação sinal-rúıdo em cada antena de recepção
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Figura 33: Capacidade em b/s/Hz em função do número de antenas transmissoras (At = Ar)

e da SNRr

Na figura 33 é apresentada a capacidade de um canal de MIMO,

obtida por (118), em função de At e da SNRr. Pela figura, pode-se constatar o

grande aumento da eficiência espectral oferecido pelos canais de MIMO.
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A equação (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

βi,j é modelado como uma variável aleatória Gaussiana complexa de média zero

e variância um (cada componente, em fase e em quadratura, apresenta média

zero e variância 0.5). Note que a capacidade de canal C é também uma variável

aleatória para um dado canal estat́ıstico. Considerando que βi,j são variáveis

aleatórias independentes e identicamente distribúıdas (i.i.d) e que At = Ar,

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

C =
Ar�
k=1

log2

�
1 +

SNRr

At

· |βk,k|2 � , (bits/s/Hz) (119)

Onde, |βk,k|2 é o ganho de potência do canal para o k-ésimo componente

diagonal de B ·BH

Quando a SNRr é muito maior que um, (119) se reduz à:

C ≈ Ar log2(SNRr), (bits/s/Hz) (120)

Deste modo, a capacidade do canal de MIMO aumenta linearmente

com o número de antenas, dado que At = Ar. A expressão anterior assume que

todos os percursos entre os elementos das antenas transmissoras e receptoras são

estatisticamente independentes. Em [SFGK00], foi mostrado que a correlação

espacial entre os elementos das antenas pode degradar significativamente o de-

sempenho dos sistemas de MIMO. Nesse trabalho também foi desenvolvida uma

nova expressão para a capacidade sistêmica. Considerando que a matriz B é

conhecida pelo transmissor e que um sistema de MIMO com At elementos na

antena transmissora e Ar elementos na antena receptora pode ser transformado

em um sistema equivalente com An = min(At, Ar) subcanais de SISO com

SNRr associada aos autovalores λk da matriz B · BH , pode-se representar a

capacidade de um sistema de MIMO pela capacidade de um sistema composto

por An subcanais de SISO com ganhos de potência iguais a λk. Assim, tem-se

que:
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C =
An�
k=1

log2 (1 + SNRr · λk) , (bits/s/Hz) (121)

O limite da potência total transmitida estabelece que:

An�
k=1

γk ≤ γtotal (122)

Onde,

γk é a potência transmitida pelo k-ésimo subcanal

γtotal é a potência total transmitida

Considerando um esquema de alocação de potência onde a

potência total (γtotal) é dividida igualmente entre as antenas transmissoras, ou

seja, γk = γtotal/An (assumindo que An = At = Ar), pode-se representar a

capacidade de canal por:

C =
An�
k=1

log2

�
1 +

SNRr

An

· λ2
k � , (bits/s/Hz) (123)

Utilizando um receptor com MRC, a SNRr deve ser igual à

potência γk, transmitida pelo k-ésimo subcanal, para a normalização correta

da potência de rúıdo.

5.1.2 Introdução a Arquitetura BLAST

Após derivarem a capacidade teórica dos canais de MIMO,

Foschini e Gans propuseram uma arquitetura espaço-temporal em camadas

(BLAST) [Fos96]. A arquitetura BLAST é uma técnica de comunicação sem

fio que emprega arranjos de antenas com múltiplos elementos no transmissor e

no receptor para proporcionar taxas de transmissão muito maiores que as obti-

das pelas técnicas convencionais. Enquanto nos sistemas convencionais sem fio,
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a propagação por multipercursos resulta na deterioração da transmissão, o em-

prego da técnica BLAST permite explorar os componentes dos multipercursos,

ou seja, usar as caracteŕısticas de dispersão do ambiente de propagação, para

melhorar a qualidade da transmissão tratando a multiplicidade dos percursos de

dispersão como subcanais distintos em paralelo.

Na arquitetura BLAST, o stream de informação de um dado

usuário é dividido em múltiplos substreams que são transmitidos simultanea-

mente em subcanais em paralelo através de um arranjo de antenas. Todos os

substreams são transmitidos na mesma faixa de freqüência. Desta forma, o es-

pectro é usado de maneira bastante eficiente. Como a informação transmitida é

enviada em paralelo através de múltiplas antenas, a taxa de transmissão efetiva

aumenta proporcionalmente ao número de antenas usadas na transmissão.

No receptor, também é empregado um arranjo de antenas para

receber os múltiplos substreams transmitidos e seus componentes de multiper-

curso. Devido às caracteŕısticas da propagação por multipercurso, cada antena

receptora recebe todos os substreams transmitidos sobrepostos. Entretanto, se

a dispersão por multipercurso for suficiente, os múltiplos substreams sofrem dis-

persões diferentes, já que são transmitidos por antenas separadas espacialmente.

Usando técnicas de processamento de sinal sofisticadas, a diferença na dispersão

sofrida em cada substream transmitido permite identificá-lo e recuperá-lo. As-

sim, a propagação por multipercursos oferece um paralelismo espacial que pode

ser usado para aumentar consideravelmente a taxa de transmissão. 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 seqüencialmente e em seguida processar os

demais substreams mais fracos, já que a remoção 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 à implementação de um esquema de codificação espaço-temporal

em camadas diagonais como mostrado na figura 34.

 

b3 b4 b1 b2 b3 b4 

b2 b3 b4 b1 b2 b3 

b1 b2 b3 b4 b1 b2 

b4 b1 b2 b3 b4 b1 

Figura 34: Estrutura de Codificação Espaço-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 diferença essencial entre as arquiteturas D-BLAST e V-BLAST recai

no processamento da codificação vetorial. Em contraste à codificação inter-

substream introduzida na arquitetura D-BLAST, o processo de codificação usado

na arquitetura V-BLAST é simplesmente uma operação de demultiplexação se-

guida por um mapeamento de śımbolo independente para cada substream, como

apresentado na figura 35.
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Figura 35: Estrutura de Codificação Espaço-Temporal para V-BLAST

Como cada substream é fixo a um dado elemento de antena, a

arquitetura V-BLAST não faz uso da diversidade de transmissão 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 decodificação na arquitetura BLAST é essencial-

mente baseado na detecção multi-usuário de decisão realimentada, considerando

cada substream como um usuário diferente. Na arquitetura V-BLAST o primeiro

substream detectado define o desempenho total do sistema, já que ele tem o me-

nor grau de diversidade de recepção devido ao cancelamento de interferência. Os

erros criados na detecção desse substream irão influenciar no desempenho dos

demais substreams, resultando na propagação de erros.

5.1.4 Estruturas BLAST Iterativas

Nos últimos anos, as técnicas de processamento iterativo com com-

ponentes de soft-in/soft-out vêm recebendo grande atenção. A idéia principal

consiste em dividir o complexo processamento conjunto de sinais empregado,

por exemplo, na decodificação concatenada, na equalização e decodificação con-

junta e na detecção multi-usuário, em componentes distintos, onde a interação

entre eles é feita através da troca de probabilidades ou informações suaves. Esta

abordagem iterativa, denominada prinćıpio turbo, será discutida em detalhes no

caṕıtulo 9 e possibilita obter um desempenho similar ao obtido usando a abor-

dagem conjunta ótima de ML ou de MAP (maximum a posteriori probability).

O prinćıpio turbo pode ser implementado de várias formas di-

ferentes, como por exemplo na decodificação turbo [HOP96], na equalização

turbo [DJB95] ou na detecção multi-usuário turbo [ARAS99], [WP99]. Quando

aplicado aos sistemas BLAST, resulta nas arquiteturas V-BLAST codificada

[LHFV00], [LCAV02] e [Ari00] e Turbo-BLAST [SH99], [SH00], [DMP02] e

[Ari00].

Na arquitetura V-BLAST codificada, apresentada na figura 36,

os bits de informação são demultiplexados em At substreams e cada substream

é codificado, entrelaçado e mapeado em śımbolos, de forma independente, an-

tes de ser transmitido por uma das At antenas transmissoras. No receptor, os

substreams são 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 informação e dos bits

codificados, que podem ser usados na proxima iteração. Após algumas iterações

dentro de uma camada, os bits estimados são confiáveis o suficiente para serem

enviados para a próxima camada (auxiliar o processo de detecção), bem como

para a sáıda do decodificador.
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Figura 36: Arquitetura V-BLAST Codificada

Na arquitetura Turbo-BLAST, apresentada na figura 37, os bits

de informação são codificados (não necessariamente com códigos turbo) e en-

trelaçados como um todo. O stream resultante é então demultiplexado em At

substreams que são mapeados individualmente. No receptor, todo o stream de

dados recebido é processado iterativamente entre o estágio de cálculo da métrica

suave e o estágio de detecção. No estágio de cálculo da métrica suave, podem

ser empregados tanto a detecção conjunta de ML como um esquema de cance-

lamento de interferência paralelo de multi-estágio baseado no critério MMSE.
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Figura 37: Arquitetura Turbo-BLAST
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5.2 Codificação Espaço-Temporal

A codificação espaço-temporal (STC) é uma técnica aplicada a

sistemas de comunicação sem fio que emprega múltiplas antenas de transmissão

e uma ou múltiplas antenas de recepção para oferecer ganho de diversidade e

possivelmente ganho de codificação, através da correlação espacial e temporal

dos sinais transmitidos pelas diferentes antenas de transmissão, como mostrado

em [TSC98]. Deste modo, é posśıvel combinar o desenvolvimento conjunto da

codificação de canal e da modulação com uma estrutura de múltiplas antenas

de transmissão para criar uma técnica de transmissão eficaz.

Na STC, os dados codificados são divididos em At streams que são

simultaneamente transmitidos pelas At antenas de transmissão. O sinal recebido

é, então, uma sobreposição linear dos śımbolos transmitidos simultaneamente,

corrompidos por rúıdo e interferência intersimbólica. Os algoritmos de deco-

dificação espaço-temporais, bem como as técnicas de estimativa do canal, são

incorporados no receptor para obter as vantagens da diversidade e do ganho da

codificação.

Uma das principais vantagens do uso da STC é possibilitar a

transferência para o transmissor da complexidade (devido ao emprego de an-

tenas múltiplas) do sistema, permitindo que o receptor seja razoavelmente sim-

ples. Essa caracteŕıstica é bastante conveniente para os sistemas de comunicação

móvel. Empregando a STC no downlink dos sistemas móveis, que é a conexão

cŕıtica para aplicações assimétricas como a navegação pela Internet e a operação

de downloading, pode-se evitar a necessidade de empregar múltiplas antenas de

recepção nas EM. Além disto, a STC não 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 rápido, ineficiente esquema de transmissão

da CSI através do uplink [TSC98].
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5.2.1 Introdução a Diversidade de Transmissão

Tradicionalmente, uma das técnicas mais efetivas para combater

o desvanecimento presente nos canais de propagação sem fio é a diversidade.

A técnica de diversidade pode ser classificada de acordo com o domı́nio onde

é explorada. Deste modo, destacam-se três categorias principais: diversidade

temporal, diversidade em freqüência e diversidade espacial.

As técnicas de diversidade temporal e de freqüência normalmente

introduzem redundância nos domı́nios temporal e de freqüência, ocasionando

uma redução da eficiência espectral. Já a diversidade espacial, tipicamente re-

presentada pelo emprego de múltiplas antenas de transmissão e/ou de recepção,

possibilita reduzir os efeitos do desvanecimento sem necessariamente sacrificar

os preciosos recursos de banda. Além disto, como apresentado no ińıcio deste

caṕıtulo, o emprego de múltiplas antenas de transmissão e de recepção permite

um aumento significativo da capacidade do sistema [FG98]. Assim, a diversi-

dade espacial é considerada uma solução bastante atraente para aplicações sem

fio de alta taxa.

Dependendo onde as múltiplas antenas são empregadas, pode-se

obter dois tipos distintos de diversidade espacial: a diversidade de transmissão e

a diversidade de recepção. Como visto no caṕıtulo 3, na diversidade de recepção,

as múltiplas antenas são empregadas no receptor para obter cópias distintas do

sinal desejado (cada uma sujeita a um desvanecimento independente), que são

posteriormente combinadas adequadamente para eliminar o efeito de desvaneci-

mento. Entretanto, devido às limitações de tamanho e de potência das EM, a

diversidade de recepção mostra-se na prática adequada apenas para aplicações

no uplink. Como resultado, o downlink passa a ser a conexão cŕıtica dos siste-

mas de comunicação sem fio de alta taxa, motivando recentemente um grande

aumento das atividades de pesquisa na área da diversidade de transmissão. Na

diversidade de transmissão, as múltiplas antenas são colocadas no transmissor,

possibilitando seu emprego no downlink, já que o uso de múltiplas antenas na

ERB é certamente posśıvel. Para oferecer ganho de diversidade, as antenas de
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transmissão são suficientemente afastadas para garantir que os múltiplos canais

de propagação entre as diferentes antenas de transmissão e de recepção sofram

desvanecimentos independentes.

Existem dois grandes obstáculos na implementação de sistemas

de diversidade de transmissão. Primeiro, os sinais enviados pelas múltiplas an-

tenas de transmissão são misturados espacialmente (e temporalmente, no caso

de canais de propagação com desvanecimento seletivo em freqüência) antes de

chegarem ao receptor e segundo, o transmissor não possui nenhuma informação

a priori do canal de propagação que chega ao receptor (a menos que seja em-

pregada a mesma freqüência de operação tanto no uplink como no downlink,

como é feito por exemplo nos sistemas IMT-TC - International Mobile Tele-

communications - Time Code [Jes04]). Deste modo, para explorar a diversidade

embutida nas múltiplas transmissões, os esquemas de diversidade de transmissão

necessitam utilizar um processamento adicional.

Nos últimos anos, foram apresentados vários esquemas de diver-

sidade de transmissão para superar estes obstáculos. Estes métodos podem

ser classificados fundamentalmente como métodos de malha fechada [Win83] e

[RC96], onde a informação do canal de propagação que chega ao receptor é ne-

cessária no transmissor e pode ser obtida por meio de realimentação; e métodos

de malha aberta [Wit91], [Wit93], [SW93], [Win98], [TSC98] e [Ala98] que não

requerem nenhuma informação do canal no transmissor.

Embora os canais de realimentação estejam presentes na maioria

dos sistemas de comunicação sem fio (por exemplo, com a finalidade de controle

de potência), a mobilidade dos usuários pode causar variações rápidas do canal.

Como resultado, o transmissor pode ser incapaz de obter uma estimativa precisa

do canal de propagação que chega ao receptor. Além disto, os métodos de malha

fechada normalmente agregam maior complexidade computacional e requerem

uma troca de sinalização adicional que pode resultar na redução da taxa efetiva

transmitida ou no aumento da potência transmitida [Ala98]. Assim, o emprego

de técnicas de diversidade de transmissão de malha aberta mostra-se mais ade-
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quado para as aplicações de alta taxa dos futuros sistemas de comunicação sem

fio.

Dentre os esquemas de diversidade de transmissão de malha

aberta, a STC surge como um método bastante promissor e eficiente para ofere-

cer ganhos de diversidade e possivelmente de codificação através da distribuição

da informação nos domı́nios espacial e temporal, apesar do sinal recebido ser uma

combinação linear dos sinais enviados pelas múltiplas antenas de transmissão,

ao invés de réplicas não-correlacionadas do sinal desejado.

A STC pode apresentar diferentes implementações posśıveis. Em

[Wit91] e [Wit93], foi apresentada uma estrutura simples de codificação espaço-

temporal, denominada diversidade de atraso (delay diversity), que distribui a

seqüência de śımbolos de informação de forma que cada śımbolo seja transmitido

pelas diferentes antenas de transmissão em intervalos distintos no tempo. Deste

modo, é criado artificialmente um efeito de propagação seletivo em freqüência

(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 ótima no sentido de

oferecer um ganho de diversidade igual ao número de antenas de transmissão

[Win98], é posśıvel obter resultados de desempenho mais expressivos através do

desenvolvimento conjunto das técnicas de codificação, modulação e diversidade

sob o ponto de vista da teoria da informação. Neste contexto, foi apresentado em

[TSC98] o método de STTC, que oferece além do ganho de diversidade, um ganho

de codificação. Na busca por um método de diversidade de transmissão eficiente

e com baixa complexidade no receptor, foi apresentado em [Ala98] e [TJC99a]

um novo método de diversidade de transmissão baseado na STC, denominado

STBC, que requer simples processamento linear para a decodificação espaço-

temporal dos śımbolos.
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5.2.2 Codificação Espaço-Temporal em Treliça

Em [TSC98], Tarokh et al apresentaram um método de STC ba-

seado na modulação codificada em treliça (TCM). Esta codificação, denomi-

nada codificação espaço-temporal em treliça (STTC), combina a codificação de

canal e o mapeamento dos śımbolos com uma estrutura de antenas múltiplas

de transmissão e apresenta um desempenho bastante satisfatório em ambien-

tes com desvanecimento Rayleigh. O codificador é composto por At polinômios

geradores diferentes que determinam os śımbolos a serem transmitidos simulta-

neamente. O receptor é baseado na estimativa do canal e na decodificação pela

estimativa de seqüência de máxima verossimilhança (MLSE) multidimensional,

que calcula a menor métrica acumulada da distância euclidiana para extrair

as seqüências transmitidas mais prováveis. Assim, a complexidade do processo

de decodificação (medida em função do número de estados de treliça) aumenta

exponencialmente com a taxa de transmissão para um número fixo de antenas.

A STTC atinge a mesma ordem de diversidade da técnica de com-

binação de máxima razão de recepção (MRRC). Adicionalmente, pode ofere-

cer um ganho significativo de codificação pela escolha adequada da sua estru-

tura espaço-temporal, sem causar nenhuma perda de eficiência espectral. Desse

modo, a STTC pode ser interpretada como um projeto conjunto de codificação,

modulação e diversidade.

É interessante citar algumas similaridades e diferenças entre a

STTC e a modulação codificada em treliça multidimensional (MTCM). Na

STTC, os śımbolos em multiplicidade (M śımbolos associados a um único cami-

nho da treliça) são transmitidos no domı́nio espacial ao invés no domı́nio tem-

poral (MTCM). Portanto, a eficiência espectral da STTC é At vezes maior que

a correspondente eficiência espectral da MTCM (assumindo o mesmo alfabeto).

Também, os śımbolos em multiplicidade na STTC são não-correlacionados (ou

ligeiramente correlacionados) devido à separação f́ısica entre os elementos das

antenas, onde na MTCM torna-se necessário o emprego de entrelaçadores para

criar um canal sem memória, gerando atraso.
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5.2.3 Codificação Espaço-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 transmissão da ordem daquele obtido pelo emprego da MRRC. Em [TJC99a],

Tarok et al. generalizaram o método proposto por Alamouti para um número

arbitrário de antenas transmissoras, dando origem a chamada codificação espaço-

temporal em bloco (STBC).

Na STBC, os śımbolos de informação são codificados nos domı́nios

espacial e temporal, criando blocos de śımbolos ortogonais entre si que são trans-

mitidos por antenas de transmissão diferentes. No receptor, a decodificação dos

śımbolos transmitidos é obtida pela combinação dos blocos recebidos pelas di-

ferentes antenas de recepção (nos domı́nios espacial e temporal) e pela detecção

(śımbolo a śımbolo) de ML usando apenas um processamento linear. Como as

transmissões a partir das várias antenas de transmissão são ortogonais, a STBC

oferece um ganho significativo de diversidade sem prover, entretanto, nenhum

ganho de codificação.

5.3 Resumo do Caṕıtulo e Principais Comentários

Neste caṕıtulo, 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 espaço-

temporal aplicadas à transmissão (abordagens de MISO e MIMO).

As técnicas de processamento espaço-temporal aplicadas à re-

cepção, apresentadas nos caṕıtulos anteriores, são normalmente destinadas ao

uplink dos sistemas de comunicação sem fio, já que apenas a ERB tem capaci-

dade para promover a alta complexidade de processamento envolvida pelo uso

de múltiplas antenas de recepção. Como discutido anteriormente, os futuros

sistemas de comunicação sem fio irão apresentar uma alta demanda no down-
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link. Deste modo, a utilização das técnicas de processamento espaço-temporal

aplicadas à transmissão permitem atender este novo cenário sem, entretanto,

comprometer a complexidade das EM.

Dentre as técnicas de processamento espaço-temporal aplicadas à

transmissão, a STBC se projeta como uma técnica bastante promissora devido,

entre outros fatores, à baixa complexidade de decodificação, que é essencial

para o sucesso dos futuros sistemas de comunicação sem fio. Em função disto,

os próximos caṕıtulos deste trabalho se concentrarão na busca por técnicas efi-

cientes de STBC para diferentes cenários de comunicação.



6 ESTRUTURAS DE CODIFICAÇÃO

ESPAÇO-TEMPORAL EM BLOCO PARA

CANAIS COM DESVANECIMENTO

PLANO EM FREQÜÊNCIA

A STBC tem se mostrado um método de diversidade de trans-

missão bastante promissor devido fundamentalmente sua baixa complexidade

de decodificação no receptor e por não necessitar da CSI no transmissor. Ao

contrário da STTC, introduzida em [TSC98] e que apresenta complexidade ex-

ponencial de decodificação (medida pelo número de estados da treliça no deco-

dificador), a estrutura ortogonal da STBC provê o desacoplamento dos sinais

provenientes das diferentes antenas de transmissão através da detecção de ML

baseada somente num processamento linear.

Inicialmente, Alamouti propôs em [Ala98] um método de diversi-

dade de transmissão empregando duas antenas transmissoras para canais com

desvanecimento plano em freqüência que estabeleceu a base da STBC. Em se-

guida, Tarokh et al. generalizaram em [TJC99a] e [TJC99b] o método proposto

por Alamouti para um número arbitrário 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 é o único caso ótimo de máxima diversidade e máxima

taxa de transmissão, ou seja, aumentando o número de antenas de transmissão

não é posśıvel obter grau de diversidade máximo e taxa de transmissão plena

(full rate) simultaneamente.
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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 codificação. Isto é posśıvel através da concatenação da STBC com um

código corretor de erro externo [Bau99], que é viável devido à baixa complexi-

dade do decodificador de ML empregado na STBC. Entretanto tal concatenação

pode gerar uma redução da taxa de transmissão efetiva. Neste contexto, foi apre-

sentado em [SF02a] e [SF02b], um método bastante eficiente de concatenação da

STBC com códigos convolucionais ou de treliça externos que oferece taxa plena

através da utilização de uma regra simples de restrição às transições de chegada

e partida dos estados posśıveis (similar a proposta em [TSC98] para a STTC)

em função das palavras de código de um mesmo subconjunto do código de bloco.

Em [SP01], foi mostrado que a concatenação da STBC com um código de treliça

externo, permite combinar o ganho de codificação do código de treliça com o

ganho de diversidade da STBC, resultando num desempenho igual ou mesmo

superior ao obtido pela STTC.

6.1 Modelo para a Codificação Espaço-Temporal em

Bloco em Canais com Desvanecimento Plano em

Freqüência

A estrutura de um sistema empregando a STBC para canais com

desvanecimento plano em freqüência é mostrada na figura 38. A um dado ins-

tante de tempo k, o transmissor mapeia um stream de Nk · log2(NΩ) bits em

um stream de Nk śımbolos de informação {b1(k), b2(k), ..., bNk
(k)}, onde cada

śımbolo pertence a um dos NΩ elementos da constelação de sinais usada na

transmissão. Os śımbolos são então codificados no espaço (usando antenas de

transmissão diferentes) e no tempo (usando vários peŕıodos de śımbolo). O

método de codificação dos śımbolos é determinado por uma matriz de codi-

ficação espećıfica, denominada GAt
, composta por Nl linhas e At colunas. Cada

stream de Nk śımbolos de informação é codificado usando esta matriz Nl × At.
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Após a codificação, os śımbolos correspondentes a uma dada linha da matriz de

codificação são transmitidos em um peŕıodo de śımbolo. Desde que Nl peŕıodos

de śımbolos são usados para transmitir Nk śımbolos de informação, a taxa de co-

dificação rc é dada por rc = Nk/Nl. É interessante notar que para qualquer dado

instante de tempo k, são transmitidos simultaneamente At śımbolos codificados

{s1(k), s2(k), ..., sAt
(k)}, através de At antenas de transmissão.
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Figura 38: Sistema empregado o método de STBC

Seja um canal de propagação com desvanecimento plano em

freqüência entre a i-ésima antena de transmissão e a j-ésima antena de recepção,

dado por:

pi,j(k) = βi,j · ψ(k − τi,j) (124)

Onde,

βi,j é o ganho complexo do canal de propagação entre a i-ésima antena de

transmissão e a j-ésima antena de recepção, cuja envoltória apresenta uma

distribuição de Rayleigh. Assume-se que os ganhos de percurso se mantém

constantes durante 2 peŕıodos de śımbolo consecutivos e variam

independentemente a cada intervalo de tempo (composto por 2 peŕıodos de

śımbolo)

τi,j é o atraso de propagação causado pelo canal de propagação entre a i-ésima

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

transmissão e recepção

Pode-se obter uma representação em tempo-discreto do sinal em

banda-base recebido pela j-ésima antena de recepção, para um receptor em

perfeito sincronismo com o sinal recebido (τi,j = 0), por:

rj(k) =
At�
i=1

βi,j · si(k) + vj(k) (125)

Onde,

si(k) é o k-ésimo śımbolo codificado transmitido pela i-ésima antena de

transmissão

vj(k) é o AWGN na j-ésima antena de recepção

Devido as caracteŕısticas da estrutura da STBC para aplicações

em canais com desvanecimento plano em freqüência torna-se posśıvel, sem perda

de generalidade, suprimir momentaneamente os ı́ndices temporais dos śımbolos

transmitidos nas análises a seguir. Deste modo, um dado śımbolo qualquer,

transmitido pela i-ésima antena de transmissão do m-ésimo usuário é represen-

tado apenas por bi.

Para o cenário de duas antenas de transmissão, a matriz de codi-

ficação espaço-temporal G2 é dada, então, por [Ala98]:

G2 =

�
�

�
b1 b2

−b∗2 b∗1

�
�

�
(126)

Representando uma taxa de codificação plena (full rate, rc = 1), já

que dois śımbolos de informação são transmitidos em dois peŕıodos de śımbolo.

Assim, no método de STBC para duas duas antenas de trans-

missão é necessário processar simultaneamente dois śımbolos de informação, b1
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e b2. De acordo com a matriz de codificação espaço-temporal G2, no primeiro

peŕıodo de śımbolo, são transmitidos simultaneamente b1 pela antena 1 e b2 pela

antena 2. Enquanto que no segundo peŕıodo de śımbolo, −b∗2 e b∗1 são transmi-

tidos simultaneamente pelas antenas 1 e 2, respectivamente.

No processo de decodificação espaço-temporal, o receptor pode

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

para a STBC empregando a matriz G2, o processo de decodificação consiste na

minimização da seguinte métrica:

Ar�
j=1

��� rj
1 − β1,j · b1 − β2,j · b2

��� 2 +
��� rj

2 + β1,j · b∗2 − β2,j · b∗1
��� 2 (127)

Os valores de b1 e b2 que minimizam a métrica de decisão corres-

pondem às estimativas dos śımbolos transmitidos no receptor. A equação (127)

pode ser dividida em duas expressões de minimização, para detectar b1 e b2,

respectivamente. Assim, a métrica de decisão para detectar b1 é dada por:

������

�
Ar�
j=1

rj
1 · β∗1,j + r∗2,j · β2,j � − b1 ������

2

+

�
−1 +

Ar�
j=1

2�
i=1

|βi,j|2 � · |b1|2 (128)

E a métrica de decisão para detectar b2 é dada por [TJC99b]:

������

�
Ar�
j=1

rj
1 · β∗2,j − r∗2,j · β1,j � − b2 ������

2

+

�
−1 +

Ar�
j=1

2�
i=1

|βi,j|2 � · |b2|2 (129)

Em [TJC99a], foram apresentadas as matrizes de codificação

espaço-temporal para os casos de três (At = 3) e quatro antenas de transmissão

(At = 4). A matriz de codificação espaço-temporal G3, para o caso de três

antenas, é dada por:
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G3 =

�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�

�

b1 b2 b3

−b2 b1 −b4
−b3 b4 b1

−b4 −b3 b2

b∗1 b∗2 b∗3

−b∗2 b∗1 −b∗4
−b∗3 b∗4 b∗1

−b∗4 −b∗3 b∗2

�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�

�
(130)

E a matriz de codificação espaço-temporal G4, para o caso de

quatro antenas de transmissão, é dada por:

G4 =

�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�

�

b1 b2 b3 b4

−b2 b1 −b4 b3

−b3 b4 b1 −b2
−b4 −b3 b2 b2

b∗1 b∗2 b∗3 b∗4

−b∗2 b∗1 −b∗4 b∗3

−b∗3 b∗4 b∗1 −b∗2
−b∗4 −b∗3 b∗2 b∗1

�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�
�

�
(131)

Ambas apresentam taxa de codificação rc = 0.5, já que quatro

śımbolos de informação são transmitidos em oito peŕıodos de śımbolo. Em

[TJC99a], foi apresentado também um método de STBC alternativo para três e

quatro antenas de transmissão que oferece taxa de codificação rc = 0.75.

Para a decodificação dos métodos de STBC empregando as matri-

zes de codificação G3 e G4, é necessário calcular métricas de decisão similares

às apresentadas em (127) [CD01].
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6.2 Resultados de Simulação

Nesta seção, é investigado o desempenho de um sistema de co-

municação sem fio empregando a técnica de STBC-G2. Assume-se que a ERB

emprega duas antenas de transmissão e que as EM usam uma ou duas antenas

de recepção, ambas suficientemente espaçadas para garantir a não-correlação dos

sinais recebidos [Lee98] e [YKT91].

Os sinais de informação são modulados em QPSK (STBC-G2-

QPSK) e agrupados em quadros de 2000 śımbolos (Ns = 2000). Cada quadro é

dividido em dois substreams de 1000 śımbolos (Nsb = 1000), transmitidos pelas

duas antenas de transmissão, como descrito na seção anterior. Os resultados

apresentados são obtidos avaliando 10000 quadros por simulação (Nfr = 10000).

Nesta análise, é considerado que o tempo de coerência do canal é maior que a

duração de dois intervalos de śımbolo (coeficientes do canal constantes durante

os dois intervalos) e que sua banda de coerência é maior que a banda do sinal

transmitido. Assume-se ainda que a envoltória dos sinais recebidos apresenta

uma distribuição de Rayleigh.

Na figura 39, é apresentada uma comparação entre o resultado

anaĺıtico obtido pela expressão (262), desenvolvida no anexo 2, e o resultado ob-

tido por simulação, para sistemas de comunicação STBC-G2-QPSK empregando

duas antenas de transmissão e uma antena de recepção em função da SNR. Os

resultados apresentados validam o ambiente de simulação.

Na figura 40, é apresentada uma comparação entre sistemas

STBC-G2-QPSK empregando uma e duas antenas de recepção em função da

SNR. Um sistema sem diversidade é usado como referência 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 não empregam nenhuma técnica de

diversidade. Pode-se ainda concluir que o aumento do número de antenas re-

ceptoras, de uma para duas antenas, oferece um ganho adicional de desempenho

(≈ 7 dB - BER = 10−3).
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Figura 39: Comparação entre os resultados anaĺıticos e de simulação para um sistema QPSK

empregando a STBC com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção (At = 2, Ar = 1)
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Figura 40: BER para um sistema QPSK empregando a STBC com 2 antenas de transmissão

e 1 e 2 antenas de recepção (At = 2, Ar = 1 e 2)
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6.3 Resumo do Caṕıtulo e Principais Comentários

Dentre as diversas estruturas espaço-temporais de transmissão

destinadas à diversidade, a STBC apresenta uma posição de destaque funda-

mentalmente por sua baixa complexidade de decodificação e por não necessitar

da informação do canal de propagação que chega ao receptor no processo de

transmissão. Em função de suas caracteŕısticas bastante promissoras, a STBC

foi integrada aos futuros sistemas celulares de comunicação móveis de terceira

geração.

Assim, devido sua importância, este caṕıtulo se concentrou na

apresentação dos conceitos básicos da STBC, bem como na descrição dos mo-

delos originalmente propostos em [Ala98] e em [TJC99b] para canais sujeitos a

desvanecimento plano em freqüência.

Com o intuito de validar o ambiente de simulação, os resultados

obtidos por meio de simulação para sistemas STBC-G2-QPSK (empregando

STBC baseada na matriz de codificação G2 e modulação QPSK), sujeitos a

canais com desvanecimento plano em freqüência, foram comparados aos obtidos

pela expressão anaĺıtica desenvolvida no anexo 2.



7 ESTRUTURAS DE CODIFICAÇÃO

ESPAÇO-TEMPORAL EM BLOCO PARA

CANAIS COM DESVANECIMENTO SE-

LETIVO EM FREQÜÊNCIA

Os trabalhos iniciais na área da STBC [Ala98], [TJC99a] e

[TJC99b] foram desenvolvidos considerando que o canal de propagação é perfei-

tamente conhecido no receptor e sofre um desvanecimento plano em freqüência.

Entretanto, como mencionado no caṕıtulo 1, os sistemas de comunicação sem

fio de alta taxa podem apresentar um delay spread maior que a duração de

śımbolo, causando efeitos de propagação seletivos em freqüência. Além disto,

o canal de propagação não é conhecido a priori no receptor, sendo necessário

utilizar técnicas de estimativa para determiná-lo. Deste modo, na busca pela

comunicação sem fio de alta taxa, torna-se indispensável investigar e apresentar

novas propostas de sistemas de STBC para canais de propagação com desvane-

cimento seletivo em freqüência.

A análise apresentada em [TNSC99], mostra que o critério de pro-

jeto de códigos para a STC em canais com desvanecimento plano em freqüência

é ainda ótimo para canais com desvanecimento seletivo em freqüência, assu-

mindo que o receptor realiza uma filtragem casada com o canal. Entretanto,

como mostrado em [GL00], à medida que o delay spread aumenta há uma severa

degradação de desempenho. Devido à presença da interferência inter-antena,

além da ISI, a interferência total presente nos sistemas de MIMO em canais com

desvanecimento seletivo em freqüência é maior que aquela presente nos sistemas
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de SISO, dificultando os processos de estimativa do canal, que já apresenta uma

maior complexidade devido ao maior número de coeficientes a serem estimados

(aumento proporcional ao número de antenas), e de equalização. Deste modo,

a supressão efetiva da interferência, a equalização e a estimativa do canal de

propagação tornam-se bastante cŕıticas para sistemas que empregam a STC.

Nos sistemas de comunicação móvel, é comum a disponibilidade

de informação a priori nos receptores. Em tais sistemas, um preâmbulo co-

nhecido é adicionado à mensagem transmitida com a finalidade de treinamento.

Esta informação extra pode então ser explorada para melhorar os processos de

supressão de interferência, de estimativa do canal e de equalização, bem como

para reduzir a complexidade computacional do receptor.

Especificamente para a STBC, o projeto ótimo de códigos espaço-

temporais para canais com desvanecimento seletivo em freqüência é bastante

complexo, visto que os sinais provenientes das diferentes antenas transmissoras

são misturados no domı́nio temporal e espacial, ocasionando na perda da orto-

gonalidade dos sinais que chegam ao receptor (para canais com desvanecimento

plano em freqüência, a mistura é apenas espacial). Em função disto, o desen-

volvimento de técnicas de decodificação simples para canais de propagação com

desvanecimento seletivo em freqüência torna-se bastante desafiador. Por exem-

plo, a simples decodificação linear de ML proposta por Alamouti [Ala98] não

pode ser empregada diretamente.

A adaptação eficiente dos métodos de STBC desenvolvidos para

canais com desvanecimento plano em freqüência, para aplicações em canais com

desvanecimento seletivo em freqüência, é uma área de grande interesse, pois

permite manter a complexidade de decodificação baixa e aproveitar as vantagens

das técnicas já existentes de desenvolvimento de códigos espaço-temporais para

canais com desvanecimento plano em freqüência. Neste contexto, um método

posśıvel consiste em primeiramente eliminar a ISI, convertendo um canal com

desvanecimento seletivo em freqüência em plano, e em seguida aplicar as técnicas

de STBC desenvolvidas para canais com desvanecimento plano.
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Uma abordagem clássica para eliminar a ISI é através do emprego

da equalização no receptor. A principal dificuldade deste método, como já men-

cionado, reside no fato dos sinais recebidos serem a sobreposição espacial e tem-

poral dos sinais transmitidos pelas múltiplas antenas de transmissão, sofrendo

a ação do canal de propagação e do rúıdo. Assim, o processo de equalização

necessita, neste caso, tratar todos os canais a partir de cada uma das At ante-

nas transmissoras antes de iniciar o processo de decodificação da STBC [CC99],

[ANC01], [Al-02], [AFS+02], [NMC02] e [LYL03]. Em [CC99], foi apresentada

uma proposta combinando a STBC com a equalização de MIMO. O equaliza-

dor de MIMO processa os canais com desvanecimento seletivo em freqüência,

tornando-os livres de ISI temporal, onde os métodos de STBC apresentados

em [Ala98] e [TJC99a] para canais com desvanecimento plano em freqüência po-

dem ser aplicados diretamente. Entretanto, este método apresenta uma razoável

complexidade computacional e requer que o número de antenas de recepção seja

maior ou igual ao número de antenas de transmissão, Ar ≥ At [MHC99].

Uma outra abordagem posśıvel, com o intuito de manter a com-

plexidade do processo de recepção baixa, consiste em combinar a STBC com a

multiplexação por divisão de freqüência ortogonal (OFDM) e é comumente de-

nominada OFDM-STBC [LGSB99a], [LGSB99b], [MP00], [LGSB01] e [Al-02].

A técnica de OFDM [WE71] permite converter canais seletivos em freqüência

num conjunto de subcanais independentes planos em freqüência através do em-

prego da transformada rápida de Fourier inversa (IFFT) no processo de trans-

missão e da transformada rápida de Fourier (FFT) no processo de recepção. Em

[LGSB99a], foi apresentada uma implementação 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 estão sujeitos

a um mesmo canal de propagação que é conhecido no receptor. Assim, a estru-

tura ortogonal da STBC é aplicada a ńıvel de bloco e não a ńıvel de śımbolo,

como originalmente proposto. Para reduzir a interferência entre blocos (IBI),

são adicionados śımbolos de prefixo ćıclicos (CP) a cada bloco.
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Entretanto, como mostrado em [BP00], [ZG01a] e [LGSB01], o

método de OFDM-STBC não consegue explorar completamente o ganho de di-

versidade de multipercurso dispońıvel nos canais com desvanecimento seletivo

em freqüência, oferecendo apenas um ganho máximo de diversidade de ordem

Ar ·At, já que a STBC não oferece nenhum ganho de codificação e a ocorrência

de nulos espectrais pode reduzir drasticamente o desempenho. Esta limitação

de desempenho pode ser relaxada pelo emprego de códigos corretores de erro e

entrelaçadores no domı́nio da freqüência, como apresentado genericamente para

a OFDM em [SKJ94] e [SKJ95], e particularmente para a OFDM-STBC em

[LCH01] e [LWL02]. Além do problema de nulos espectrais, o emprego da OFDM

apresenta duas desvantagens adicionais. Como suas múltiplas transmissões não

apresentam módulo constante, um dado sinal de OFDM transmitido pode sofrer

grandes variações entre os valores de potência de pico e média [YJP03] e [SKJ94],

sendo necessário o emprego de amplificadores de potência de alta linearidade.

Devido sua alta sensibilidade a desvios de freqüência e de fase, são necessários

circuitos de rastreamento de freqüência e de fase bastante precisos [SKJ94]. Por-

tanto, embora a combinação da STBC com a OFDM seja robusta no combate

ao desvanecimento seletivo em freqüência, ela apresenta alguns inconvenientes

que devem ser levados em consideração.

Uma abordagem que não 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 equalização no domı́nio da

freqüência de portadora única (SC-FDE) [Al-01], [ZG01a], [ZG01b], [AFS+02],

[Al-02], [ZG03]. Por ser um método aplicado no domı́nio da freqüência, apre-

senta complexidade similar ao método de OFDM-STBC e por usar apenas uma

única portadora, evita os problemas decorrentes da implementação da OFDM.

O método apresentado em [Al-01] é bastante parecido com o método de OFDM-

STBC, diferindo essencialmente por utilizar uma única portadora e pelas de-

cisões de śımbolo serem feitas no domı́nio temporal. No processo de transmissão,

o esquema de Alamouti é aplicado a ńıvel de śımbolo e são adicionados prefixos
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ćıclicos a cada bloco como no método de OFDM-STBC, porém, diferente do

método de OFDM-STBC, a operação de IFFT é transferida para o receptor.

No processo de recepção, após a combinação linear e a equalização do canal no

domı́nio da freqüência (através da operação de FFT), as decisões de śımbolo são

feitas no domı́nio temporal (através da operação de IFFT), reduzindo os efeitos

dos nulos espectrais e melhorando o desempenho. Em [ZG03], foi demonstrado

que o método proposto em [Al-01] também não 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 máximo de diversidade de ordem Ar · At · L, onde L é a quan-

tidade máxima de componentes de multipercurso resolv́ıveis do canal.

Recentemente, foi introduzido em [LP00], um novo paradigma

para a STBC em canais com desvanecimento seletivo em freqüência. Esse

método, denominado codificação espaço-temporal em bloco por inversão tem-

poral (TR-STBC) [LSLL02] e [SL02], é composto por uma versão modificada

do método de Alamouti, implementada a ńıvel de bloco no domı́nio temporal,

e por bandas de guarda para evitar a IBI. A aplicação da TR-STBC permite,

através da combinação da filtragem casada no domı́nio temporal e da conjugação

e inversão temporal, o desacoplamento de um canal de MIMO com desvaneci-

mento seletivo em freqüência em múltiplos canais de SISO independentes com

desvanecimento seletivo em freqüência, oferecendo também um ganho máximo

de diversidade de ordem Ar ·At ·L. Deste modo, é posśıvel substituir o equaliza-

dor de MIMO por equalizadores convencionais de SISO e simplificar o processo

de equalização.

Em [AUG01], foi apresentada uma comparação de desempenho

entre os métodos de OFDM-STBC, de SC-DFE-STBC e de TR-STBC para um

sistema celular empregando o padrão EDGE (Enhanced Data Rate for GSM

Evolution). 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 condições analisadas.
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Os benef́ıcios oferecidos pelo método de TR-STBC motivaram uma

investigação mais profunda de suas propriedades e limitações. Como resultado,

são apresentadas neste caṕıtulo, três novas propostas de receptores para a STBC

em canais com desvanecimento seletivo em freqüência baseadas no método de

TR-STBC: a equalização pós-combinação com estimativa de canal [CSJ03d] e

[CSJ03a]; a equalização pós-combinação com estimativa adaptativa de canal

usando cancelamento de interferência entre antenas; e a equalização e com-

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

7.1 Modelo para a Codificação Espaço-Temporal em

Bloco em Canais com Desvanecimento Seletivo em

Freqüência

Considera-se o downlink de um sistema de comunicação sem fio de

múltiplas antenas empregando o método de TR-STBC, como apresentado em

[LP00]. A ERB é dotada de duas antenas de transmissão (At = 2) e cada EM

emprega uma ou duas antenas de recepção (Ar = 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 transmissão e no máximo duas

antenas de recepção, os métodos propostos podem ser facilmente generalizados

para um número maior de antenas).

De acordo com o método de TR-STBC, um dado stream de

śımbolos de informação é primeiramente convertido de série para paralelo resul-

tando, para o caso de duas antenas de transmissão, nos substreams de śımbolos

b1 e b2. Devido à estrutura imposta pelo método de TR-STBC, os substreams

de śımbolos b1 e b2 devem conter um mesmo número de śımbolos, o que implica

que o stream de śımbolos de dados original deve, neste caso, ser composto por

um número par de śımbolos. Os quadros a serem transmitidos pelas duas an-

tenas são divididos em dois intervalos de bloco. Durante o primeiro bloco, b1 é
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transmitido pela antena 1 e b2 é transmitido pela antena 2. No segundo bloco,

b2 sofre uma inversão temporal, uma inversão de sinal e uma conjugação com-

plexa antes de ser transmitido pela antena 1 e b1 sofre uma inversão temporal

e uma conjugação complexa antes de ser transmitido pela antena 2.

Considerando a hipótese quase estática, onde os coeficientes dos

canais de propagação a partir das antenas 1 e 2 são constantes durante um

quadro, pode-se obter a seguinte representação para o canal de propagação com

desvanecimento seletivo em freqüência:

pi,j(k) =
Li,j−1�

l=0

βl
i,j · ψ(k − τ l

i,j) (132)

Onde,

Li,j é o número de componentes de multipercurso do canal de propagação entre

a i-ésima antena de transmissão e a j-ésima antena de recepção

βl
i,j é o ganho complexo do l-ésimo multipercurso proveniente da i-ésima

antena transmissora para a j-ésima antena receptora

τ l
i,j é o atraso de propagação causado pelo canal de propagação entre a i-ésima

antena de transmissão e a j-ésima antena de recepção

ψ(k) é a forma de onda do sinal filtrado, que inclui os efeitos dos filtros de

transmissão e recepção

Assumindo que o receptor está em perfeito sincronismo com o

primeiro componente de multipercurso l0i,j do sinal recebido (τ
l0i,j
i,j = 0) e que os

canais de propagação pi,j(k) podem ser modelados como filtros com respostas

impulsivas finitas (FIR) de ordem ρi,j tal que ρi,j ≤ (L−1), pode-se representar

o vetor de canal correspondente a i-ésima antena de transmissão e a j-ésima

antena de recepção por:

pi,j = [pi,j(0), · · · , pi,j(L− 1)]T (133)
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Onde,

L é a dimensão do vetor de canal de propagação por multipercurso após o

processo de vetorização

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

antena de recepção pode ser representado por:

rblock
j =

At�
i=1

pi,j ∗ sblock
i + vblock

j (134)

Onde,

rblock
j =

�
rblock
j (1), · · · , rblock

j (Nsb + L− 1) � T
Nsb é o número de śımbolos em cada bloco

sblock
i é o substream codificado transmitido pela i-ésima antena de transmissão

vblock
j é o vetor de rúıdo

∗ representa a operação de convolução

7.2 Equalização Pós-Combinação com Estimativa de Ca-

nal

O método de TR-STBC, apresentado em [LP00], [SL02] e

[LSLL02], considera que o canal de propagação é perfeitamente conhecido no

receptor, para tornar posśıvel a implementação da filtragem casada com o ca-

nal, e utiliza At equalizadores de MLSE após o processo de combinação linear e

decodificação da STBC, para eliminar a ISI e recuperar corretamente os śımbolos

transmitidos. Entretanto, como mencionado no ińıcio deste caṕıtulo, o receptor

não dispõe normalmente da informação do canal de propagação a priori, sendo

necessário usar técnicas de estimativa para obtê-la. Além disto, a utilização

de At equalizadores de MLSE no receptor apresenta uma alta complexidade

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

de STBC para canais com desvanecimento seletivo em freqüência, denominada

equalização pós-combinação com estimativa de canal (STBC-EPCCE), baseada

numa versão LS do método de TR-STBC que leva em consideração o processo

de estimativa do canal. O método proposto oferece uma razoável redução da

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

vencional.

Considerando primeiramente o caso de um sistema empregando

duas antenas de transmissão (At = 2) e uma antena de recepção (Ar = 1),

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

[LP00]:

s =

�
�

�
s1
1 s1

2

s2
1 s2

2

�
�

�
=

�
�

�
b1 b2

−ΓNsb
· b∗2 ΓNsb

· b∗1

�
�

�
(135)

Onde,

bi é o substream de śımbolos, composto por Nsb śımbolos, proveniente da

i-ésima antena de transmissão dado por: bi = [bi(1), · · · , bi(Nsb)]
T

(·)∗ representa a operação de conjugação complexa

ΓNsb
é a matriz de permutação (Nsb ×Nsb) dada por:

ΓNsb
=

�
�
�
�
�

� 0 1

. ..

1 0

�
�
�
�
�

�
(136)

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

rante os blocos 1 e 2 usando a seguinte notação vetorial:�
�

�
r1
1

r2
1

�
�

�
=

�
�

�
b1 b2

−ΓNsb
· b∗2 ΓNsb

· b∗1

�
�

�
∗

�
�

�
p1,1

p2,1

�
�

�
+

�
�

�
v1

1

v2
1

�
�

�
(137)
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Os śımbolos transmitidos podem ser recuperados, extraindo b1 e

b2 a partir dos sinais recebidos durante os blocos 1 e 2, de acordo com o esquema

apresentado em [LP00]. Sejam r̃1
1 , r1

1 e r̃2
1 , ΓNsb+L−1 · r2∗

1 . Combinando r̃1
1

e r̃2
1 através da estimativa perfeita (ou baseada em treinamento) dos canais de

desvanecimento, pode-se extrair as versões desacopladas y1 e y2 dos substre-

ams transmitidos através de simples processamento de sinais. Especificamente,

para obter o substream y1, pode-se combinar os substreams modificados r̃1
1 e r̃2

1

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

y1 = ΓL · p̂∗1,1 ∗ r̃1
1 + p̂2,1 ∗ r̃2

1 (138)

De maneira similar, pode-se obter o substream y2 por:

y2 = ΓL · p̂∗2,1 ∗ r̃1
1 − p̂1,1 ∗ r̃2

1 (139)

Onde,

p̂i,j é a estimativa do canal a partir da i-ésima antena de transmissão para a

j-ésima antena de recepção

As estimativas dos canais de propagação p̂i,j , i = 1, 2 (j=1), po-

dem ser obtidas utilizando várias técnicas diferentes (como, por exemplo, os

métodos apresentados no caṕıtulo 3). Por simplicidade, são apresentadas aqui

apenas duas versões baseadas no critério LS (embora outros critérios e algorit-

mos tenham sido testados). De acordo [Hay96], é posśıvel obter as estimativas

dos canais p̂i,j , no sentido LS, através de:

p̂i,j=1 =

�
1

Nt

·
Nt�

k=1

b̌i(k)
∗ · b̌i(k)

T � −1

·
�

1

Nt

·
Nt�

k=1

b̌i(k)
∗ · r1

j (k)
� (140)

Onde,
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r1
j (k) é o k-ésimo śımbolo recebido, do primeiro bloco, na j-ésima antena de

recepção

b̌i(k) = [bi(k), · · · , bi(k − L+ 1)]T

bi(k) é o k-ésimo śımbolo de treinamento, transmitido pela i-ésima antena de

transmissão, que compõem btrain
i = [bi(1) . . . bi(Nt)]

Nt é o número de śımbolos de treinamento dispońıvel por antena transmissora

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

p̂i,j , i = 1, 2 (j=1). A seguir, o algoritmo é descrito usando notação conveniente:

1. Inicializar

p̂
(0)
i,j=1 = 0, R̂−1

i,j=1 = ς−1 · IL (141)

2. Calcular

Ki,j(k) =
λ−1

rls · R̂−1
i,j · b̌i(k)

∗

1 + λ−1
rls · b̌i(k)T · R̂−1

i,j · b̌i(k)∗
(142)

3. Determinar

εi,j(k) = r1
j (k)− b̌i(k)

T · p̂(k−1)
i,j (143)

4. Calcular

p̂
(k)
i,j = p̂

(k−1)
i,j + Ki,j(k) · εi,j(k) (144)

5. Atualizar

R̂−1
i,j ← λ−1

rls

�
R̂−1

i,j −Ki,j(k) · b̌i(k)
T · R̂−1

i,j � (145)

Onde,

R̂i,j é a matriz de correlação referente ao canal da i-ésima antena de

transmissão para a j-ésima antena de recepção

IL é a matriz identidade (L× L)

ς é uma constante positiva pequena [Hay96]
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Os substreams y1 e y2, obtidos pelo processo de combinação linear,

são as versões desacopladas de b1 e b2. Entretanto, ainda é necessário eliminar

a ISI para recuperar perfeitamente b1 e b2. Utilizando um procedimento seme-

lhante ao empregado na obtenção das estimativas dos canais de propagação p̂i,j ,

é posśıvel obter o vetor ótimo wi, i = 1, 2, no sentido LS, para a equalização

apropriada do canal usando [Hay96]:

wi =

�
1

Nt

·
Nt�

k=1

y̌i(k)
∗ · y̌i(k)

T � −1

·
�

1

Nt

·
Nt�

k=1

y̌i(k)
∗ · bi(k)T � (146)

Onde,

y̌i(k) = [yi(k), yi(k − 1), · · · , yi(k −Ne + 1)]T

Ne é o número de coeficientes dos subfiltros wi empregados na equalização

Deste modo, é posśıvel determinar as estimativas b̂1 e b̂2 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 equalização. O método de codificação espaço-

temporal em bloco empregando o algoritmo RLS, para determinar as estimativas

do canal e para realizar o processo de equalização, é denominado ao longo deste

trabalho como método de STBC-RLS-EPCCE.

Para um receptor empregando duas antenas de recepção (Ar = 2),

tem-se que o processo de codificação espaço-temporal e transmissão é o mesmo

empregado para o caso de uma antena de recepção (já que ambos empregam

duas antenas de transmissão) e os sinais recebidos nos blocos 1 e 2 podem ser

representados por:
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�
�
�
�
�
�
�
�

� r1
1

r2
1

r1
2

r2
2

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� =

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� b1 b2 0

−ΓNsb
· b∗2 ΓNsb

· b∗1
b1 b2

0 −ΓNsb
· b∗2 ΓNsb

· b∗1

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� ∗
�
�
�
�
�
�
�
�
�

� p1,1

p2,1

p1,2

p2,2

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� +

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� v1
1

v2
1

v1
2

v2
2

�
�
�
�
�
�
�
�
�

�
(147)

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

obter o substream y1 por:

y1 = ΓL · p̂∗1,1 ∗ r̃1
1 + p̂2,1 ∗ r̃2

1 + ΓL · p̂∗1,2 ∗ r̃1
2 + p̂2,2 ∗ r̃2

2 (148)

De maneira similar, pode-se obter o substream y2 por:

y2 = ΓL · p̂∗2,1 ∗ r̃1
1 − p̂1,1 ∗ r̃2

1 + ΓL · p̂∗2,2 ∗ r̃1
2 − p̂1,2 ∗ r̃2

2 (149)

Onde,

r̃1
2 , r1

2

r̃2
2 , ΓNsb+L−1 · r2∗

2

Empregando os mesmos procedimentos de estimativa de canal e

equalização apresentados para o caso de uma única antena de recepção, pode-se

igualmente obter as estimativas dos substreams de śımbolos transmitidos, b̂1 e

b̂2. Como pode-se verificar, o método de STBC-EPCCE pode ser facilmente

estendido para um número arbitrário de antenas de recepção (utilizando pro-

cedimentos similares ao descrito para o caso de duas antenas de recepção) e

também de transmissão [TJC99a].
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7.3 Equalização Pós-Combinação com Estimativa de Ca-

nal Iterativa usando Cancelamento de Interferência

Inter-Antena

Como apresentado no ińıcio deste caṕıtulo, uma das causas da

deterioração de desempenho dos métodos de STBC em canais de propagação

com desvanecimento seletivo em freqüência é a interferência gerada pelos sinais

enviados simultaneamente pelas múltiplas antenas de transmissão, denominada

aqui interferência inter-antena (IAI). A estrutura do método de STBC-EPCCE,

baseada no método de TR-STBC originalmente proposto em [LP00], possibilita

transpor esta limitação através da utilização de um filtro casado com o canal

de propagação antes do processo de combinação linear. Entretanto, como visto,

normalmente o canal de propagação não é conhecido a priori e o método de

STBC-EPCCE mantém sua funcionalidade através do acoplamento do processo

de estimativa de canal à sua estrutura. Como resultado, a IAI passa a ser um

fator de deterioração de desempenho do método de STBC-EPCCE, atuando

diretamente no processo de estimativa do canal de propagação.

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 seção um novo método denominado equalização pós-combinação com es-

timativa de canal iterativa usando cancelamento de interferência 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 IAI.

A estrutura iterativa proposta realiza o cancelamento da IAI 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 propagação

mais precisa a cada iteração e melhorando o desempenho do receptor.

Na figura 41, é apresentado o método iterativo de estimativa de

canal com cancelamento de interferência inter-antena para o caso de duas antenas

de transmissão (At = 2) e uma antena de recepção (Ar = 1). A cada iteração,
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são obtidas estimativas dos substreams de śımbolos transmitidos pelas antenas

de transmissão 1 e 2. Em seguida, os substreams de śımbolos reconstrúıdos são

subtráıdos do sinal recebido r1
1, permitindo obter novas estimativas de p̂1,1 e

p̂2,1, respectivamente, como mostra a figura.

 


1
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Figura 41: Processo iterativo de estimativa de canal com cancelamento da interferência inter-

antena (At = 2 e Ar = 1)

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

antenas de transmissão (At = 2) e uma antena de recepção (Ar = 1) é dado por:

1. Inicializar

ř
(0)
i,j=1 =

�
r1
j (1), · · · , r1

j (Nt + L− 1) � T (150)

2. Estimar

p̂
(k−1)
i,j=1 =

�
1

Nt

·
Nt�

k=1

b̌i(k)
∗ · b̌i(k)

T � −1

·
�

1

Nt

·
Nt�

k=1

b̌i(k)
∗ · ř(k−1)

i,j (k) � (151)

3. Determinar

ĝ
(k−1)
i,j=1 = btrain

i ∗ p̂
(k−1)
i,j (152)

4. Calcular

ř
(k)
i,j=1 = ř

(0)
i,j −

At�
z=1,z 6=i

ĝ
(k−1)
z,j (153)

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

i = 1, 2

ř
(k)
i,j é o substream de śımbolos recebido referente ao primeiro intervalo de

bloco, na j-ésima antena de recepção e na k-ésima iteração (considerando o

cancelamento da interferência inter-antena na k-ésima iteração)

b̌i(k) = [bi(k), · · · , bi(k − L+ 1)]T

bi(k) é o k-ésimo śımbolo de treinamento, transmitido pela i-ésima antena de

transmissão, que compõem btrain
i = [bi(1) . . . bi(Nt)]

p̂
(k)
i,j é a estimativa do canal a partir da i-ésima antena de transmissão para a

j-ésima antena de recepção na k-ésima iteração

ĝ
(k)
i,j = [gi,j(1) . . . gi,j(Nt + L− 1)]T é o substream de śımbolos reconstrúıdo,

transmitido pela i-ésima antena de transmissão e recebido pela j-ésima antena

de recepção na k-ésima iteração

Niter é o número de iterações

Assim como apresentado na seção 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 substitúıdo 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-

pagação, através do processo de estimativa iterativa, pode-se recuperar os subs-

treams b1 e b2, transmitidos pelas diferentes antenas de transmissão, através da

aplicação dos mesmos processos de combinação linear e equalização utilizados

pelo método de STBC-EPCCE.

O método de STBC-EPCICE também pode ser facilmente esten-

dido para um número arbitrário de antenas de transmissão e de recepção utili-

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

Os métodos de STBC-EPCCE e de STBC-EPCICE, propostos nas

seções anteriores, executam separadamente os processos de estimativa do canal,

combinação linear e equalização, oferecendo uma redução da complexidade e um

ganho de diversidade espacial e de multipercurso devido à recuperação da sua

estrutura ortogonal no receptor.

Nesta seção, é apresentada uma proposta de receptor, baseada no

método apresentado em [MS01b] para sistemas SSMA-TDM, que não requer a

estimativa direta do canal de propagação, realizando as operações de combinação

linear e equalização conjuntamente. O método proposto em [MS01b] é adaptado

para sistemas de comunicação sem fio convencionais e estendido para o caso de

duas antenas de transmissão e duas antenas de recepção. O método modificado

será denominado ao longo deste trabalho de equalização e combinação conjunta

de MIMO para a STBC (STBC-MIMO-JEC).

Os substreams y1 e y2 obtidos em (138) e (139), e em (148) e (149),

para o caso de uma e duas antenas de recepção, respectivamente, podem também

ser analisados num framework de MIMO [MS01b]. Considerando primeiramente

o caso de um receptor empregando uma antena de recepção (At = 2 e Ar = 1),

pode-se obter uma representação no domı́nio da freqüência para os sinais do

substream y1 através de:

Y1(z) = P1,1

�
1

z∗
� · R̃1

1 (z) + P2,1 (z) · R̃2
1 (z) (154)

De maneira similar, pode-se obter uma representação no domı́nio

da freqüência para os sinais do substream y2 por:

Y2 (z) = P2,1

�
1

z∗
� · R̃1

1 (z) + P1,1 (z) · R̃2
1 (z) (155)

Onde,



147

Yi (z) representa a transformada z do sinal yi

Combinando a transformada z de (137) com (154) e com (155),

pode-se obter, respectivamente:

Y1 (z) = P̃ (z) · b1 (z) + N1
1 (z) (156)

e

Y2 (z) = P̃ (z) · b2 (z) + N2
1 (z) (157)

Onde,

Nslot
1 (z) representa a transformada z de nslot

1 , onde nslot
1 é uma combinação

linear de vslot
1 , obtida pelo processo decodificação espaço-temporal

P̃ (z) = P1,1 (z) ·P∗
1,1

�
1

z∗
� + P2,1 (z) ·P∗

2,1

�
1

z∗
� (158)

Assim, as expressões (156) e (157) podem ser, de forma equiva-

lente, expressas por:

y1 = p̃ ∗ b1 + n1
1 (159)

e

y2 = p̃ ∗ b2 + n2
1 (160)

Onde,

p̃ = p1,1 ∗ ΓL · p∗1,1 + p2,1 ∗ ΓL · p∗2,1 (161)
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Aplicando y1 e y2, respectivamente, a dois equalizadores de

MMSE, pode-se obter as estimativas dos substreams b1 e b2, transmitidos pelas

antenas de transmissão 1 e 2, respectivamente. Representando o processo de

equalização no domı́nio da freqüência, tem-se que [MS01b]:

U (z) =
P̃∗ � 1

z∗ �
P̃ (z) · P̃∗ � 1

z∗ � + Sn (z)
(162)

Onde,

U (z) representa a função de transferência do processo de equalização

Sn (z) é a densidade espectral de potência de n1
1 e n2

1

Como P̃∗ � 1
z∗ � = P̃ (z), tem-se que:

U (z) =
P̃ (z)

P̃2 (z) + Sn (z)
(163)

De acordo com [MS01b], o processo de equalização pode ser in-

clúıdo no framework de MIMO, através do uso dos quatro filtros descritos a

seguir:

W1,1 (z) = P∗
1,1

�
1

z∗
� ·U (z)

=
P∗

1,1 � 1
z∗ � · P̃ (z)

P̃2 (z) + Sn (z)
(164)

W1,2 (z) = P∗
2,1

�
1

z∗
� ·U (z)

=
P∗

2,1 � 1
z∗ � · P̃ (z)

P̃2 (z) + Sn (z)
(165)
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W2,1 (z) = P2,1 (z) ·U (z)

=
P2,1 (z) · P̃ (z)

P̃2 (z) + Sn (z)
(166)

W2,2 (z) = −P1,1 (z) ·U (z)

= − P1,1 (z) · P̃ (z)

P̃2 (z) + Sn (z)
(167)

Assim, considerando as manipulações matemáticas apresentadas,

é posśıvel aplicar os processos de decodificação espaço-temporal e equalização

conjuntamente para recuperar os substreams de śımbolos transmitidos. Desta

forma, para o caso de uma antena de recepção (Ar = 1), pode-se obter as

estimativas b̂1 e b̂2 dos substreams transmitidos pelas antenas de transmissão 1

e 2, respectivamente, através de:

b̂1 = w1,1 ∗ r̃1
1 + w1,2 ∗ r̃2

1 (168)

e

b̂2 = w2,1 ∗ r̃1
1 + w2,2 ∗ r̃2

1 (169)

Na figura 42, tem-se a representação do método de STBC-MIMO-

JEC para o caso de uma antena de recepção, onde r̃1
1 e r̃2

1 são os vetores de

entrada e b̂1 e b̂2 são os vetores de sáıda.

Para o caso de duas antenas de recepção (At = 2 e Ar = 2), pode-

se estender os resultados apresentados em [MS01b] para obter as estimativas b̂1

e b̂2 dos vetores transmitidos através das equações:
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Figura 42: Equalização e Combinação Conjunta de MIMO para duas antenas de transmissão

e uma antena de recepção (At = 2 e Ar = 1)

b̂1 = w1,1 ∗ r̃1
1 + w1,2 ∗ r̃2

1 + w1,3 ∗ r̃1
2 + w1,4 ∗ r̃2

2 (170)

e

b̂2 = w2,1 ∗ r̃1
1 + w2,2 ∗ r̃2

1 + w2,3 ∗ r̃1
2 + w2,4 ∗ r̃2

2 (171)

Na figura 43, tem-se a representação do método de STBC-MIMO-

JEC para o caso de duas antenas de recepção, onde r̃1
1 e r̃2

1 são os vetores de

entrada correspondentes a antena de recepção 1 e r̃1
2 e r̃2

2 são os vetores de

entrada correspondentes a antena de recepção 2.

Os coeficientes dos subfiltros wm,n 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 à me-

dida que o número de antenas de recepção (Ar) aumenta (para um dado número

de antenas de transmissão At), se não for feita nenhuma normalização entre os

métodos.
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Figura 43: Equalização e Combinação Conjunta de MIMO para duas antenas de transmissão

e duas antenas de recepção (At = 2 e Ar = 2)

Para uma STBC empregando At antenas de transmissão 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 equalização. Assim, enquanto o método de STBC-EPCCE utiliza 2

subfiltros de dimensão Ne, para realizar o processo de equalização no receptor,

o método de STBC-MIMO-JEC precisa empregar block · At · Ar subfiltros de

dimensão Ne/ (At · Ar). Como exemplo, seja At = 2 e block = 2. Para Ar = 1,

o método de STBC-EPCCE deve empregar dois subfiltros de dimensão Ne no

processo de equalização, enquanto o método de STBC-MIMO-JEC deve empre-

gar quatro subfiltros de dimensão Ne/2. Para Ar = 2, o método de STBC-

EPCCE requer ainda dois subfiltros de dimensão Ne, enquanto o método de

STBC-MIMO-JEC requer agora oito subfiltros de dimensão Ne/4.

Entretanto, vale ressaltar que o método de STBC-EPCCE neces-

sita realizar ainda o processo de estimativa do canal, dificultando a obtenção de

uma comparação justa entre os dois métodos.
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7.5 Resultados de Simulação

Nesta seção, são apresentados alguns resultados de simulação re-

ferentes aos métodos de STBC-EPCCE, STBC-EPCICE e STBC-MIMO-JEC,

propostos neste caṕıtulo, considerando o downlink de um sistema de comu-

nicação sem fio de múltiplas antenas empregando modulação QPSK e submetido

a um ambiente de propagação com desvanecimento seletivo em freqüência. A

ERB é dotada de duas antenas de transmissão (At = 2) e são analisados os casos

em que cada EM emprega uma e duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2).

As simulações são desenvolvidas variando o número de śımbolos

de treinamento por antena (Nt), a relação sinal-rúıdo (SNR), a dimensão dos

subfiltros empregados no processo de equalização (Ne) e, no caso do método de

STBC-EPCICE, do número de iterações (Niter) empregado no processo iterativo

de estimativa do canal. Como referência de desempenho, é utilizado uma vari-

ante do método de STBC-EPCCE, denominado aqui como STBC-EPC, onde o

processo de decodificação espaço-temporal assume uma perfeita estimativa do

canal de propagação.

Os quadros transmitidos são compostos por 500 śımbolos (Ns =

500), divididos em dois blocos de 250 śımbolos (Nsb = 250) e os resultados

apresentados são obtidos avaliando 4000 quadros (Nfr = 4000). Os śımbolos de

treinamento estão presentes nos dois blocos que compõem o quadro (devido à

estrutura da STBC) e são adicionados śımbolos de guarda para evitar a IBI.

O modelo de canal adotado durante as simulações é baseado na

abordagem apresentada na seção 7.1 associada ao modelo de tapped delay line,

apresentado no caṕıtulo 2. Assume-se durante as simulações, que o canal de

propagação é fixo durante um quadro (abordagem quase estática) e composto por

3 componentes de multipercurso independentes (L = 3), cujas envoltórias e fases

apresentam distribuições de Rayleigh e uniforme, respectivamente. Considera-

se ainda que a dimensão do filtro empregado na estimativa do canal é igual à

dimensão do canal (o método MDL [WZ89] pode ser empregado para estimar a

ordem do canal, como proposto no caṕıtulo 4).
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7.5.1 STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-

JEC para Canais com Desvanecimento Seletivo em Freqüência

Nesta subseção, são apresentados os resultados de simulação 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 equalização (realizado em todos os métodos). O fator de

esquecimento do algoritmo RLS é considerado igual a 1 (λrls = 1).

Nas figuras 44, 45, 46 e 47, são apresentadas as BER dos métodos

de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC para o caso

de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma antena de recepção (Ar = 1)

variando a quantidade de śımbolos de treinamento por antena de transmissão (li-

mitada a 50 śımbolos, correspondendo a 20% do total de śımbolos transmitidos)

e a dimensão dos subfiltros utilizados no processo de equalização (representada

por um fator multiplicativo de L acrescida de 1), para uma SNR de 10 dB.

Analisando os resultados, verifica-se que à medida que a quanti-

dade de śımbolos de treinamento aumenta, o desempenho dos métodos apresen-

tados aumenta. Aumentando a dimensão dos subfiltros do processo de equa-

lização de uma vez (1X, representando 1 · L+ 1) a dimensão do canal (L) para

duas vezes (2X, representando 2 ·L+1), há uma melhora significativa de desem-

penho (à medida que o número de śımbolos de treinamento aumenta) para todos

os métodos analisados. Entretanto, aumentando a dimensão dos subfiltros de

duas vezes (2X) para quatro vezes (4X), há uma redução de desempenho (para

a quantidade de śımbolos de treinamento analisadas), notada principalmente no

método de STBC-RLS-MIMO-JEC e amenizada através do aumento do número

de śımbolos de treinamento. Este comportamento pode ser explicado pelo mal

condicionamento da matriz de correlação (que é função de Ne) quando o número

de śımbolos de treinamento é menor que sua dimensão. Sem mencionar o au-

mento da complexidade dos métodos analisados (principalmente o método de

STBC-RLS-MIMO-JEC), à medida que a dimensão do filtro aumenta.
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Figura 44: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção empre-

gando o método de STBC-RLS-EPC, em função do comprimento do filtro (Ne) e do número

de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1,

SNR = 10 e L = 3)
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Figura 45: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção em-

pregando o método de STBC-RLS-EPCCE, em função do comprimento do filtro (Ne) e do

número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1,

SNR = 10 e L = 3)
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Figura 46: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção em-

pregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, em função do comprimento do filtro (Ne) e

do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2,

Ar = 1, SNR = 10 e L = 3)
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Figura 47: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção usando

os métodos STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC, em função do

comprimento do filtro (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com

3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, SNR = 10 e L = 3)
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Nas figuras 48, 49, 50 e 51, são apresentadas as BER dos métodos

de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC para o caso

de duas antenas de transmissão (At = 2) e duas antenas de recepção (Ar = 2)

variando a quantidade de śımbolos de treinamento por antena e a dimensão dos

subfiltros utilizados no processo de equalização, considerando uma SNR igual a

10 dB. Nestas simulações, também foi utilizado um limite máximo de 50 śımbolos

de treinamento por antena de transmissão.

Para os métodos de STBC-RLS-EPC e STBC-RLS-EPCCE,

verifica-se que aumentando a dimensão dos subfiltros de uma vez (1X) para

duas vezes (2X), há uma melhora significativa de desempenho (à medida que

o número de śımbolos de treinamento aumenta). Entretanto, aumentando a di-

mensão dos subfiltros de duas vezes (2X) para quatro vezes (4X), assim como

no caso de uma antena de recepção (Ar = 1), há uma redução de desempenho

(para a quantidade de śımbolos 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 śımbolos de treinamento analisadas). Além disto, pode-se verificar parti-

cularmente para o caso de subfiltros com dimensão 4X, que a partir de aproxima-

damente 40 śımbolos de treinamento, há uma redução de desempenho à medida

que a quantidade de śımbolos de treinamento aumenta (efeito também verifi-

cado nos demais casos, mas em menor intensidade). Como explicado na seção

4.3, este efeito é decorrente do mal condicionamento da matriz de correlação. A

utilização de subfiltros de dimensão 4X, no método de STBC-RLS-MIMO-JEC,

corresponde a um filtro espaço-temporal com 52 (4 · [4 · 3 + 1]) coeficientes para

cada substream transmitido. Isto implica que o número de śımbolos de treina-

mento deve ser maior que 52 (de acordo com [Hay96], duas vezes a dimensão

da matriz de correlação). Assim, dependendo do número de antenas empregado

nos processos de transmissão e recepção, o número de śımbolos de treinamento

necessário para obter os ńıveis de desempenho desejados pode ser maior que

aquele disponibilizado pelo sistema, ocasionando uma redução de desempenho.
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Figura 48: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção

empregando o método de STBC-RLS-EPC, em função do comprimento do filtro (Ne) e do

número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2,

SNR = 10 e L = 3)
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Figura 49: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção

empregando o método de STBC-RLS-EPCCE, em função do comprimento do filtro (Ne) e

do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2,

Ar = 2, SNR = 10 e L = 3)



158

10 15 20 25 30 35 40 45 50
10

−4

10
−3

10
−2

10
−1

10
0

B
E

R

N
t
/A

t
 (símbolos)

STBC−RLS−MIMO−JEC (A
r
=2)

N
fr

=4000                     
N

s
=500                        

SNR=10                         
Dimensão dos Subfiltros=4,7,13 
Componentes de Multipercurso=3  

STBC−RLS−MIMO−JEC (1X)
STBC−RLS−MIMO−JEC (2X)
STBC−RLS−MIMO−JEC (4X)

Figura 50: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção

empregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, em função do comprimento do filtro (Ne)

e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2,

Ar = 2, SNR = 10 e L = 3)
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Figura 51: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção usando

os métodos STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC, em função do

comprimento do filtro (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com

3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, SNR = 10 e L = 3)
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Nas figuras 52, 53, 54 e 55, são apresentadas as BER dos métodos

de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC para o caso

de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma antena de recepção (Ar = 1) va-

riando a SNR e a dimensão dos subfiltros utilizados no processo de equalização.

Com o intuito de obter figuras de desempenho que levem em consideração o

compromisso entre throughput e treinamento, são utilizados 25 śımbolos de trei-

namento por antena (10% do total de śımbolos transmitidos por quadro de

dados).

Verifica-se que os métodos analisados tendem a apresentar assin-

toticamente um patamar residual de erro à medida que a SNR aumenta. A

redução de desempenho obtida pelo aumento da dimensão dos subfiltros do

processo de equalização, verificada nas simulações em função da quantidade de

śımbolos de treinamento, também é observada aqui. Entretanto, nota-se que

à medida que a SNR aumenta, um aumento da dimensão 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 senśıvel ao aumento da dimensão

dos subfiltros empregados no processo de equalização. Em função da rea-

lização conjunta dos processos de combinação linear (empregada na decodi-

ficação espaço-temporal) e de equalização de MIMO, bem como da maior com-

plexidade agregada (devido a maior quantidade de subfiltros), o método requer

uma quantidade maior de śımbolos de treinamento para evitar o mal condicio-

namento da matriz de correlação. Deste modo, embora o aumento da relação

SNR possa oferecer algum ganho de desempenho, torna-se necessário o emprego

de seqüências de treinamento compostas por um número maior de śımbolos por

antena para explorar completamente o potencial dispońıvel no método de STBC-

RLS-MIMO-JEC.
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Figura 52: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção em-

pregando o método de STBC-RLS-EPC, em função do comprimento do filtro (Ne) e da SNR

para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, Nt = 25 e L = 3)
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Figura 53: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção em-

pregando o método de STBC-RLS-EPCCE, em função do comprimento do filtro (Ne) e da

SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, Nt = 25 e L = 3)
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Figura 54: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção em-

pregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, em função do comprimento do filtro (Ne) e

da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, Nt = 25 e L = 3)
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Figura 55: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção usando

os métodos STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC, em função do

comprimento do filtro (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1,

Nt = 25 e L = 3)
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Nas figuras 56, 57, 58 e 59, são apresentadas as BER dos métodos

de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC para o caso

de duas antenas de transmissão (At = 2) e duas antenas de recepção (Ar = 2) va-

riando a SNR e a dimensão dos subfiltros utilizados no processo de equalização.

Com o intuito de obter figuras de desempenho que levem em consideração o

compromisso entre throughput e treinamento, são utilizados 50 śımbolos de trei-

namento por antena (20% do total de śımbolos transmitidos por quadro de

dados).

Verifica-se que os métodos analisados também tendem a apresentar

assintoticamente um patamar residual de erro à medida que a SNR aumenta.

Para o caso de duas antenas de recepção (Ar = 2), os métodos STBC-RLS-EPC

e STBC-RLS-EPCCE não apresentam uma redução efetiva de desempenho com

o aumento da dimensão dos subfiltros do processo de equalização. Isto ocorre em

função da maior quantidade de śımbolos de treinamento empregada e do ganho

na SNR oferecido pelo aumento do número de antenas de recepção. Nota-se

também que a diferença de desempenho empregando subfiltros com dimensão

2X e 4X, para estes métodos, é pequena (< 0.7 dB) para a faixa de SNR

analisada, possibilitando a utilização de subfiltros de dimensão 2X 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 redução de desempenho com

o aumento da dimensão dos subfiltros empregados no processo de equalização.

Em função do aumento da complexidade, decorrente do emprego de duas ante-

nas de recepção, a maior quantidade de śımbolos de treinamento utilizada (50

śımbolos/antena) e o ganho na SNR decorrente do emprego de duas antenas de

recepção não são suficientes para oferecer os ganhos de desempenho desejados.
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Figura 56: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção

empregando o método de STBC-RLS-EPC, em função do comprimento do filtro (Ne) e da

SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, Nt = 50 e L = 3)
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Figura 57: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção

empregando o método de STBC-RLS-EPCCE, em função do comprimento do filtro (Ne) e da

SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, Nt = 50 e L = 3)
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Figura 58: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção

empregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, em função do comprimento do filtro (Ne)

e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, Nt = 50 e L = 3)
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Figura 59: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção usando

os métodos STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC, em função do

comprimento do filtro (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2,

Nt = 50 e L = 3)
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Nas figuras 60, 61, 62 e 63, são apresentadas as BER dos métodos

de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC para o caso

de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma antena de recepção (Ar = 1) va-

riando a SNR e a dimensão dos subfiltros utilizados no processo de equalização.

Porém nestas simulações, são utilizados 100 śımbolos de treinamento por antena

(40% do total de śımbolos transmitidos por quadro de dados), com o intuito de

verificar o desempenho dos métodos analisados quando há um número elevado

de śımbolos de treinamento.

Embora o aumento da quantidade de śımbolos de treinamento

possibilite um aumento do desempenho, ele reduz drasticamente o throughput.

Assim, os resultados de simulação mostrados nas figuras 60, 61, 62 e 63 devem

ser considerados apenas como investigativos, já que os sistemas de comunicação

de um modo geral buscam aumentar a eficiência de transmissão de dados, au-

mentando o throughput total.

Analisando os resultados obtidos, verifica-se que o comportamento

assintótico dos métodos propostos, apresentando um patamar residual de erro

à medida que a SNR aumenta, continua presente. Deste modo, pode-se con-

cluir que este comportamento não é decorrente da limitação da quantidade de

śımbolos de treinamento dispońıvel, mas sim dos processos de equalização e de

cancelamento da interferência empregados.

O aumento do número de śımbolos de treinamento elimina, entre-

tanto, o efeito de redução de desempenho à medida que a dimensão dos subfiltros

do processo de equalização aumenta, apresentada nas simulações anteriores. A

presença de uma quantidade suficiente de śımbolos de treinamento por antena

para garantir que a matriz de correlação é de posto completo, faz com que um

aumento na dimensão dos subfiltros proporcione um aumento de desempenho

dos métodos analisados.
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Figura 60: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção em-

pregando o método de STBC-RLS-EPC, em função do comprimento do filtro (Ne) e da SNR

para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, Nt = 100 e L = 3)
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Figura 61: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção em-

pregando o método de STBC-RLS-EPCCE, em função do comprimento do filtro (Ne) e da

SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, Nt = 100 e L = 3)
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Figura 62: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção em-

pregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC, em função do comprimento do filtro (Ne) e

da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, Nt = 100 e L = 3)
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Figura 63: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção usando

os métodos STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC, em função do

comprimento do filtro (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1,

Nt = 100 e L = 3)
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Nas figuras 64, 65, 66 e 67, são apresentadas as BER dos métodos

de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-MIMO-JEC para o caso

de duas antenas de transmissão (At = 2) e duas antenas de recepção (Ar = 2)

variando a SNR e a dimensão dos subfiltros utilizados no processo de equa-

lização. Nestas simulações, também são utilizados 100 śımbolos de treinamento

por antena com o intuito de verificar o desempenho dos métodos analisados

quando são empregadas duas antenas de recepção e há um número elevado de

śımbolos de treinamento.

Analisando os resultados obtidos para o caso de duas antenas de

recepção, verifica-se que o comportamento assintótico dos métodos propostos,

apresentando um patamar residual de erro à medida que a SNR aumenta, con-

tinua presente quando são utilizados subfiltros do processo de equalização com

dimensão 1X. Em função deste resultado e dos resultados apresentados para

o caso de uma antena de recepção, pode-se concluir que este comportamento

também ocorrerá para os casos em que as dimensões dos subfiltros sejam iguais

a 2X e 4X, embora a plataforma de simulação utilizada não tenha capacidade

de comprovar tal constatação, devido à baixa BER envolvida. Assim como no

caso de uma antena de recepção, também pode-se verificar que o patamar de erro

residual não é decorrente da limitação do número de śımbolos de treinamento

para o caso de duas antenas de recepção.

O emprego de uma quantidade elevada de śımbolos de treinamento

elimina também, para o caso de duas antenas de recepção, o efeito de redução

de desempenho à medida que a dimensão dos subfiltros do processo de equa-

lização 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 dimensão 4X requer uma SNR maior que 12 dB para

superar o desempenho obtido pelo uso de subfiltros com dimensão 1X e aproxi-

madamente uma SNR maior que 16 dB para superar o desempenho obtido pelo

emprego de subfiltros com dimensão 2X (extrapolando as curvas).
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Figura 64: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção

empregando o método de STBC-RLS-EPC, em função do comprimento do filtro (Ne) e da

SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, Nt = 100 e L = 3)
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Figura 65: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção

empregando o método de STBC-RLS-EPCCE, em função do comprimento do filtro (Ne) e da

SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, Nt = 100 e L = 3)
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Com o intuito de analisar o comportamento assintótico do de-

sempenho dos métodos de STBC-RLS-EPC, STBC-RLS-EPCCE e STBC-RLS-

MIMO-JEC em função da quantidade de śımbolos de treinamento usada, para

os casos de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma e duas antenas de

recepção (Ar = 1 e Ar = 2) e para diferentes dimensões dos subfiltros do pro-

cesso de equalização (2X e 4X), são apresentadas nas figuras 68 e 69, as BER

considerando um limite máximo de 400 śımbolos de treinamento por antena de

transmissão para uma SNR de 10 dB.

Analisando a figura 68, pode-se verificar que, à medida que a

quantidade de śımbolos 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 recepção e da dimensão dos subfiltros

empregados no processo de equalização. Isto se deve fundamentalmente a me-

lhora da estimativa do canal à medida que o número de śımbolos de treinamento

aumenta, evidenciando a importância 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 recepção (Ar = 1), pode-se notar que à medida que a quantidade

de śımbolos de treinamento aumenta (aproximandamente acima de 200 śımbolos

por antena), o aumento na dimensão dos subfiltros empregados no processo de

equalização ocasiona assintoticamente um aumento de desempenho. Entretanto,

no caso de duas antenas de recepção (Ar = 2), o aumento da dimensão dos

subfiltros empregados no processo de equalização requer uma quantidade ex-

tremamente alta de śımbolos de treinamento para ocasionar um aumento de

desempenho. Como mostrado na figura 69, o desempenho do método de STBC-

RLS-MIMO-JEC para Ar = 2, empregando subfiltros de dimensão 4X é ainda

inferior a aquele obtido empregando subfiltros de dimensão 2X, mesmo consi-

derando 400 śımbolos de treinamento por antena, embora possa-se notar uma

tendência assintótica para superar o desempenho obtido empregando subfiltros

de dimensão 2X.
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Figura 68: BER assintóticas para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 ou 2 antenas
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Figura 69: BER assintóticas para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 ou 2 antenas de

recepção empregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC em um canal com 3 componentes

de multipercurso (At = 2, Ar = 1, 2, SNR = 10, Ne = 7, 13 e L = 3)
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Nas figuras 70 e 71, são apresentadas as curvas de aprendizado

do método de STBC-RLS-EPC para os casos de duas antenas de transmissão

(At = 2) e uma e duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), respectiva-

mente, considerando diferentes dimensões dos subfiltros (2X e 4X) utilizados

no processo de equalização para uma SNR de 10 dB.

Verifica-se que aumentando a dimensão dos subfiltros emprega-

dos no processo de equalização, obtém-se uma redução no MSE, embora seja

necessário um tempo maior de aprendizado (maior número de śımbolos de trei-

namento). Nota-se ainda que aumentando o número de antenas de recepção não

há a necessidade de aumentar o tempo de aprendizado.

Nas figuras 72 e 73, são apresentadas as curvas de aprendizado do

método de STBC-RLS-MIMO-JEC para os casos de duas antenas de transmissão

(At = 2) e uma e duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), respectivamente,

considerando uma SNR de 10 dB e diferentes dimensões de subfiltros (2X e

4X).

Verifica-se que, para o caso de uma antena de recepção (Ar = 1),

aumentando a dimensão dos subfiltros obtém-se uma redução marginal do MSE,

ao custo de um tempo maior de aprendizado. Para o caso de duas antenas de re-

cepção (Ar = 2), aumentando a dimensão dos subfiltros, há 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 função do aumento do número

de antenas de recepção. Pode-se notar ainda que o tempo de aprendizado é pro-

porcional ao número de antenas de recepção, além da dimensão dos subfiltros.

Por exemplo, no caso de uma antena de recepção (Ar = 1), o efeito de instabili-

dade devido ao mal condicionamento da matriz de correlação ocorre na iteração

14 (2·[2 · 3 + 1]) para subfiltros com dimensão 2X e 26 (2·[4 · 3 + 1]) para subfil-

tros com dimensão 4X. No caso de duas antenas de recepção (Ar = 2), o efeito

de instabilidade devido ao mal condicionamento da matriz de correlação ocorre

na iteração 28 (4 · [2 · 3 + 1]) para subfiltros com dimensão 2X e 52 (4 · [4 · 3 + 1])

para subfiltros com dimensão 4X.
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Figura 70: Curva de aprendizado de um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de

recepção empregando o método de STBC-RLS-EPC em função do tamanho dos subfiltros (Ne)

para um canal com 3 componentes de multipercurso (At = 2, Ar = 1, SNR = 10, Ne = 7, 13

e L = 3)
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Figura 71: Curva de aprendizado de um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de

recepção empregando o método de STBC-RLS-EPC em função do tamanho dos subfiltros (Ne)

para um canal com 3 componentes de multipercurso (At = 2, Ar = 2, SNR = 10, Ne = 7, 13

e L = 3)
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Figura 72: Curva de aprendizado de um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena

de recepção empregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC em função do tamanho dos

subfiltros (Ne) para um canal com 3 componentes de multipercurso (At = 2, Ar = 1, SNR =

10, Ne = 7, 13 e L = 3)
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Figura 73: Curva de aprendizado de um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas

de recepção empregando o método de STBC-RLS-MIMO-JEC em função do tamanho dos

subfiltros (Ne) para um canal com 3 componentes de multipercurso (At = 2, Ar = 2, SNR =

10, Ne = 7, 13 e L = 3)
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7.5.2 STBC-RLS-EPCICE para Canais com Desvanecimento Sele-

tivo em Freqüência

Nesta subseção, são apresentados alguns resultados de simulação

para o método de STBC-EPCICE. Considera-se que tanto o processo de estima-

tiva do canal como o processo de equalização são realizados através do emprego

do algoritmo RLS. Em função disto, o método é denominado aqui como STBC-

RLS-EPCICE. Ao longo desta subseção, o fator de esquecimento do algoritmo

RLS é igual a 1 (λrls = 1) e a dimensão dos subfiltros empregados no processo

de equalização é igual a 2X (2 · L+ 1).

Nas figuras 74 e 75, são apresentados os desempenhos do método

de STBC-RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissão (At = 2) e

uma e duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), respectivamente, em função

do número de iterações do processo de estimativa do canal. Assume-se que a

SNR é igual a 10 dB e que são usados 25 śımbolos de treinamento por antena

de transmissão.

Analisando os resultados obtidos, pode-se verificar que à medida

que o número de iterações 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 interferência inter-antena.

O método de STBC-RLS-EPCICE sem nenhuma iteração (Niter =

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 relação ao método de STBC-RLS-EPCCE. Entretanto, o ganho

obtido diminui à medida que o número de iterações aumenta. Considerando

o aumento de complexidade associado ao aumento do número de iterações e

notando que os desempenhos do método de STBC-RLS-EPCICE empregando

três e quatro iterações (Niter = 3 e 4) são muito próximos para as condições

analisadas, deve-se manter o número máximo de iterações igual a três (Niter = 3)

para manter um bom compromisso entre complexidade e desempenho.



177

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5
10

−3

10
−2

10
−1

B
E

R

Iteração (N
iter

)

STBC−RLS−EPCICE (A
r
=1)

N
fr

=4000         
N

s
=500            

N
t
=25             

SNR=10             
Dimensão dos Subfiltros=7    
Componentes de Multipercurso=3

STBC−RLS−EPC   
STBC−RLS−EPCICE

Figura 74: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção em-

pregando o método de STBC-RLS-EPCICE, em função do número de iterações para um canal

com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, Ne = 7, Nt = 25, SNR = 10 e L = 3)
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Figura 75: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção

empregando o método de STBC-RLS-EPCICE, em função do número de iterações para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, Ne = 7, Nt = 25, SNR = 10 e L = 3)
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Nas figuras 76 e 77, são apresentadas as BER do método de STBC-

RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma e

duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), variando a quantidade de śımbolos

de treinamento por antena de transmissão e o número de iterações 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 recepção (Ar = 1) como para o caso de duas antenas

de recepção (Ar = 2), à medida que o número de śımbolos de treinamento

e de iterações aumentam, o desempenho do método de STBC-RLS-EPCICE

se aproxima daquele oferecido pelo método de STBC-RLS-EPC, usado como

referência.

Nas figuras 78 e 79, são apresentadas as BER do método de STBC-

RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma e

duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), variando a SNR e o número

de iterações empregado no processo de estimativa do canal, considerando 25

śımbolos de treinamento por antena de transmissão.

Pode-se notar que, à medida que a SNR e o número de iterações

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 recepção (Ar = 1) como para o caso de duas antenas de recepção

(Ar = 2), oferecendo um ganho expressivo em relação ao método STBC-RLS-

EPCCE. Com três iterações, o desempenho do método de STBC-RLS-EPCICE

é muito próximo daquele obtido pelo método de STBC-RLS-EPC. Como exem-

plo, para o caso de uma antena de recepção, tem-se que o ganho de desempenho

oferecido pelo método de STBC-RLS-EPCICE com Niter = 3 é de aproximada-

mente 13 dB (para uma BER = 6 ·10−3), em relação ao método de STBC-RLS-

EPCCE. Enquanto que, para o caso de duas antenas de recepção, o ganho obtido

com Niter = 3 é de aproximadamente 14 dB (para uma BER = 3 · 10−4), em

relação ao método de STBC-RLS-EPCCE. Pode-se verificar ainda, que o ganho

de desempenho obtido a cada iteração é maior à medida que a SNR aumenta.
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Figura 76: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção empre-

gando o método de STBC-RLS-EPCICE, em função do número de iterações e do número de

śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, Ne = 7,

SNR = 10 e L = 3)
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Figura 77: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção

empregando o método de STBC-RLS-EPCICE, em função do número de iterações e do número

de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, Ne = 7,

SNR = 10 e L = 3)
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Figura 78: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção em-

pregando o método de STBC-RLS-EPCICE, em função do número de iterações e da SNR

para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, Ne = 7, Nt = 25 e L = 3)
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Figura 79: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção

empregando o método de STBC-RLS-EPCICE, em função do número de iterações e da SNR

para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, Ne = 7, Nt = 25 e L = 3)



181

7.5.3 STBC-DFE-RLS-EPCICE para Canais com Desvanecimento

Seletivo em Freqüência

Na busca por uma melhora adicional no desempenho do método de

STBC-EPCICE, é analisada nesta subseção, 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 equalização é

agora realizado pelo algoritmo DFE-RLS (vide caṕıtulo 3). Em função disto, o

método é denominado como STBC-DFE-EPCICE. A DFE é um método não-

linear comumente empregado para combater as distorções impostas pelo canal

de propagação devido às suas vantagens sobre outros métodos de equalização.

Em canais com rúıdo com desvanecimentos severos (canais de fase não-mı́nima),

a DFE é capaz de cancelar a ISI sem acentuar o rúıdo, oferecendo uma melhora

de desempenho, quando comparada à equalização linear, e uma redução da com-

plexidade computacional quando comparada a equalização de MLSE [ALW01].

Ao longo desta subseção, o fator de esquecimento dos algoritmos

RLS e DFE-RLS é igual a 1 (λrls = 1 e λdfe−rls = 1) e o processo de equalização

(DFE-RLS) é composto por subfiltros de alimentação direta com dimensão 2X

(2 · L+ 1) e por subfiltros de realimentação com dimensão L− 1.

Nas figuras 74 e 75, são apresentados os desempenhos do método

de STBC-DFE-RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissão

(At = 2) e uma e duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), respectivamente,

variando o número de iterações do processo de estimativa do canal. Assume-se

que a SNR = 10 dB e que são empregados 25 śımbolos de treinamento por

antena de transmissão.

Como o método de STBC-DFE-RLS-EPCICE sem nenhuma

iteração (Niter = 0) é equivalente ao método de STBC-DFE-RLS-EPCCE, pode-

se verificar que à medida que o número de iterações do processo de estimativa de

canal aumenta, o método de STBC-DFE-RLS-EPCICE apresenta um aumento

expressivo de desempenho em relação ao método de STBC-DFE-RLS-EPCCE,

apesar dos ganhos de desempenho oferecidos diminuirem a cada iteração.
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Figura 80: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção em-

pregando o método de STBC-DFE-RLS-EPCICE, em função do número de iterações para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, Nff = 7,Nfb = 2, Nt = 25, SNR = 10 e L = 3)
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Figura 81: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção

empregando o método de STBC-DFE-RLS-EPCICE, em função do número de iterações para

um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, Nff = 7,Nfb = 2, Nt = 25, SNR = 10 e

L = 3)
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Nas figuras 82 e 83, são apresentadas as BER do método de STBC-

DFE-RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma

e duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), variando a SNR e o número

de iterações empregado no processo de estimativa do canal, considerando 25

śımbolos de treinamento por antena de transmissão.

Assim como no método de STBC-RLS-EPCICE, pode-se notar

que, à medida que a SNR e o número de iterações 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 relação ao método STBC-DFE-RLS-EPCCE. Como exemplo, para o caso de

uma antena de recepção, tem-se que o ganho oferecido pelo método de STBC-

RLS-EPCICE com Niter = 3, em relação ao método de STBC-RLS-EPCCE,

é de aproximadamente 13 dB (para uma BER = 9 · 10−3). Enquanto que,

para o caso de duas antenas de recepção, o ganho obtido com Niter = 3 é de

aproximadamente 14 dB (para uma BER = 9 · 10−4).

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 (Niter =

0), o desempenho do método de STBC-DFE-RLS-EPCICE é inferior a aquele

obtido pelo método de STBC-RLS-EPCICE. Isto se deve fundamentalmente ao

efeito de propagação de erros causado pela IAI residual presente na entrada

dos subfiltros do processo de equalização. 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 recepção,

tem-se que o ganho de desempenho oferecido pelo método de STBC-DFE-RLS-

EPCICE em relação ao método de STBC-RLS-EPCICE, ambos com Niter = 3,

é maior que 5 dB (para uma BER = 1 · 10−4). Enquanto que, para o caso de

duas antenas de recepção, o ganho oferecido pelo método de STBC-DFE-RLS-

EPCICE em relação ao método de STBC-RLS-EPCICE, ambos com Niter = 3,

é maior que 11 dB (para uma BER = 9 · 10−4).
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Figura 82: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção empre-

gando o método de STBC-DFE-RLS-EPCICE, em função do número de iterações e da SNR

para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, Nff = 7,Nfb = 2, Nt = 25 e L = 3)
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Figura 83: BER para um sistema com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção

empregando o método de STBC-DFE-RLS-EPCICE, em função do número de iterações e da

SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, Nff = 7,Nfb = 2, Nt = 25 e

L = 3)
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7.6 Resumo do Caṕıtulo e Principais Comentários

Neste caṕıtulo, as estruturas de STBC apresentadas no caṕıtulo

anterior foram estendidas para aplicações em canais seletivos em freqüência

através da técnica de TR-STBC apresentada em [LP00]. A técnica de TR-STBC

considera, entretanto, que o canal de propagação é conhecido a priori pela es-

trutura de recepção. Assim, com o intuito de obter estruturas mais realistas, que

consideram que a informação do canal de propagação não está dispońıvel a priori

na recepção, foram propostas as estruturas de STBC-RLS-EPCCE e de STBC-

MIMO-JEC, baseadas na estimativa do canal de propagação e na equalização

espaço-temporal num framework de MIMO, respectivamente.

As estruturas de STBC-RLS-EPCCE tratam os processos de de-

codificação espaço-temporal e de equalização separadamente, permitindo obter

uma redução significativa da complexidade sem comprometer drasticamente o

desempenho. Além disto, as comparações entre as estruturas de STBC-RLS-

EPCCE e de STBC-MIMO-JEC, mostram que a segunda requer uma quantidade

significativamente maior de śımbolos de treinamento para uma mesma ordem de

complexidade. Como a estrutura de STBC-MIMO-JEC realiza conjuntamente

as operações de decodificação espaço-temporal e equalização, a presença da IAI

dificulta o processo de adaptação, quando comparado com o processo realizado

pela estrutura de STBC-RLS-EPCCE.

Apesar das vantagens apresentadas pela estrutura de STBC-RLS-

EPCCE, a presença da IAI pode ocasionar uma degradação significativa do

desempenho quando a quantidade de śımbolos de treinamento é limitada. Assim,

com o intuito de melhorar o processo de estimativa de canal e conseqüentemente

de decodificação espaço-temporal e equalização, foram propostas as estrutura de

STBC-RLS-EPCICE e de STBC-DFE-RLS-EPCICE, que empregam processos

de equalização linear e não-linear, respectivamente, e um esquema iterativo de

estimativa de canal com cancelamento da IAI, oferecendo ganhos significativos

de desempenho em relação aos métodos de STBC-RLS-EPCCE e de STBC-

DFE-RLS-EPCCE, respectivamente.



8 ESTRUTURAS DE CODIFICAÇÃO

ESPAÇO-TEMPORAL EM BLOCO PARA

SISTEMAS W-CDMA

O emprego da tecnologia W-CDMA no desenvolvimento de siste-

mas de comunicação sem fio, tem se mostrado uma solução interessante para

atender a demanda por um acesso sem fio de alta velocidade, necessário para vi-

abilizar serviços de dados eficientes e possibilitar o uso de aplicações multimı́dia

[Jes04], [AN00] e [OP98].

Como mencionado no caṕıtulo 1, devido às caracteŕısticas as-

simétricas dos novos serviços de alta velocidade dispońıveis nos futuros sistemas

de comunicação sem fio, torna-se necessário um aumento adicional da capacidade

do downlink, motivando a utilização de técnicas de diversidade de transmissão

como a STBC. Nos caṕıtulos 6 e 7, foram apresentadas algumas propostas de

STBC para aplicações em sistemas de comunicação sem fio convencionais de

MIMO sem a presença de CCI e sujeitos a desvanecimento plano e seletivo em

freqüência, respectivamente. Os métodos discutidos oferecem um ganho signifi-

cativo de diversidade.

Na busca por sistemas de comunicação sem fio mais robustos às

variações do canal de propagação e que disponibilizem acessos sem fio ainda

mais velozes, justifica-se combinar as técnicas de STBC aos sistemas W-CDMA.

Entretanto, a aplicação da STBC em sistemas W-CDMA com múltiplos usuários

para ambientes de propagação por multipercurso, apresentando desvanecimento

seletivo em freqüência, é bastante desafiadora devido à presença da MAI, além

da ISI.

186



187

O método de STBC proposto em [Ala98], para canais com desva-

necimento plano em freqüência, pode ser facilmente adaptado para aplicações 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 não necessi-

tar de códigos ortogonais adicionais [DGI+02]. Essas vantagens motivaram sua

inclusão no padrão IMT-DS-FDD (International Mobile Telecommunications -

Direct Sequence - frequency division duplex ) [3GP02]. Entretanto, a aplicação

do método STTD (assistida pelo emprego da recepção Rake) em canais com des-

vanecimento seletivo em freqüência fica sujeita à MAI e à ISI provenientes das

múltiplas antenas de transmissão, degradando o desempenho do sistema. Em

[DHSS00], foi proposto um método conjunto de STBC e MUD para eliminar o

efeito de degradação causado pela MAI, oferecendo assim um ganho adicional de

desempenho. Todavia, o método requer que a EM conheça todos os códigos de

espalhamento dos usuários do sistema, que normalmente não estão dispońıveis

no downlink, dificultando sua implementação na prática.

Assim, com o intuito de reduzir os efeitos da MAI e da ISI, acentu-

ados pelo emprego de múltiplas antenas de transmissão, e manter as vantagens

já citadas pelo emprego da STBC para sistemas W-CDMA, são investigadas

neste caṕıtulo, novas técnicas de aplicação da STBC em sistemas W-CDMA

para canais com desvanecimento plano e seletivo em freqüência. As técnicas

propostas são baseadas fundamentalmente nos métodos de STBC descritos nos

caṕıtulos 6 e 7, implementados a ńıvel de śımbolo, antes do processo de espalha-

mento espectral na etapa de transmissão, e a ńıvel de chip, após o processo de

espalhamento espectral. As análises são estendidas para aplicações em sistemas

W-CDMA empregando códigos curtos e longos.
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8.1 Modelo para a Codificação Espaço-Temporal em

Bloco para Sistemas W-CDMA

Considera-se o downlink de um sistema W-CDMA śıncrono de

múltiplas antenas, composto por Nw canais f́ısicos dedicados (DPCH). Os DPCH

são associados a M usuários distintos, cada um empregando modulação QPSK

e transmitindo Ns śımbolos de informação por quadro.

O processo de espalhamento espectral é composto por duas eta-

pas, a primeira é responsável pela separação e identificação dos DPCH através

da utilização de códigos de canalização ortogonais e a segunda é responsável

pela separação e identificação das ERB através do emprego de códigos de em-

baralhamento espećıficos [Jes04] e [3GP02].

No processo de transmissão, o stream de śımbolos de informação

de cada DPCH é dividido em At substreams, que são codificados pela STBC e

transmitidos por At antenas de transmissão distintas.

Assim como nos caṕıtulos 6 e 7, assume-se, sem perda de genera-

lidade, que a ERB emprega duas antenas de transmissão (At = 2) e que cada

EM usa uma ou duas antenas de recepção (Ar = 1 ou 2), ambas utilizando an-

tenas suficientemente afastadas para assumir que os sinais transmitidos sofrem

desvanecimentos independentes, [Lee98] e [YKT91].

A aplicação da STBC em sistemas W-CDMA pode ser feita a ńıvel

de śımbolo e a ńıvel de chip. Como apresentado na figura 84, na abordagem a

ńıvel de śımbolo, a STBC é aplicada antes do processo de espalhamento espec-

tral, diretamente à seqüência de śımbolos de informação.
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Figura 84: Modelo de codificação espaço-temporal em bloco a ńıvel de śımbolo (At = 2)
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Enquanto que na abordagem a ńıvel de chip, apresentada na fi-

gura 85, a STBC é aplicada à seqüência de chips resultante do processo de

espalhamento espectral.
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Figura 85: Modelo de codificação espaço-temporal em bloco a ńıvel de chip (At = 2)

A possibilidade da aplicação de técnicas de diversidade a ńıvel de

śımbolo e a ńıvel de chip, oferece uma flexibilidade adicional na implementação

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

caṕıtulos 6 e 7 para aplicações em sistemas W-CDMA e verificar as diferenças

entre as abordagens a ńıvel de śımbolo e a ńıvel de chip, são analisadas nas

próximas seções dois modelos diferentes de STBC para sistemas W-CDMA.

O primeiro modelo, considera a aplicação da STBC em sistemas

W-CDMA sujeitos a canais com desvanecimento plano em freqüência usando

as abordagens a ńıvel de śımbolo e a ńıvel de chip. Enquanto que o segundo

modelo, considera a aplicação da STBC em sistemas W-CDMA sujeitos a canais

com desvanecimento seletivo em freqüência usando apenas a abordagem a ńıvel

de chip. As vantagens da abordagem a ńıvel de chip são discutidas nas próximas

seções e confirmadas nos resultados de simulação apresentados no final deste

caṕıtulo.
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8.2 Modelo para a Codificação Espaço-Temporal em

Bloco para Sistemas W-CDMA em Canais com Des-

vanecimento Plano em Freqüência

Nesta seção, é apresentado um modelo de STBC para sistemas

W-CDMA sujeitos a canais com desvanecimento plano em freqüência. São ana-

lisadas as abordagens a ńıvel de śımbolo e a ńıvel de chip.

Para canais com desvanecimento plano em freqüência, o processo

de STBC a ńıvel de śımbolo é aplicado diretamente aos śımbolos de cada subs-

tream de informação. Os śımbolos codificados dos dois substreams são então es-

palhados espectralmente através do código de canalização espećıfico do DPCH,

embaralhados pelo código de embaralhamento espećıfico da ERB e transmitidos

pelas duas antenas de transmissão.

Na abordagem a ńıvel de chip, o processo de codificação é aplicado

após o espalhamento espectral. Os śımbolos de cada substream de informação

são primeiramente espalhados espectralmente pelos código de canalização e de

embaralhamento. Em seguida, os chips resultantes são codificados de acordo

com a STBC e transmitidos pelas duas antenas de transmissão.

8.2.1 Codificação Espaço-Temporal em Bloco a Nı́vel de Śımbolo

Considerando a aplicação da STBC a ńıvel de śımbolo, ou seja,

antes do processo de espalhamento espectral (diretamente ao śımbolo de in-

formação), para canais com desvanecimento plano em freqüência, pode-se obter

uma representação em tempo-discreto do sinal em banda-base recebido pela

j-ésima antena de recepção no intervalo de śımbolo slot através da seguinte

expressão:

rslot
j (n) =

At�
i=1

Nw−1�
w=0

�
γw

i

Nsb−1�
k=0

sslot
i,w (k) · hw

i,j(n− kG) + vslot
j (n) (172)

Onde,



191

rslot
j (n) representa o n-ésimo chip do sinal recebido pela j-ésima antena de

recepção no intervalo slot

sslot
i,w (k) é o k-ésimo śımbolo de informação do w-ésimo canal ortogonal de

transmissão no intervalo slot codificado pela STBC

hw
i,j(n) representa a assinatura normalizada do w-ésimo canal ortogonal de

transmissão, considerando os efeitos do canal de propagação, entre a i-ésima

antena de transmissão e a j-ésima antena de recepção, e dos filtros de

transmissão e recepção

vj(n) é o rúıdo na j-ésima antena de recepção no intervalo slot

γw
i é a potência do sinal transmitido no w-ésimo canal ortogonal de

transmissão pela i-ésima antena de transmissão, normalizada pelo número de

canais ortogonais e pelo número de antenas de transmissão

Nw é o número de canais ortogonais de transmissão

Nsb é o número de śımbolos transmitido em cada substream de informação

A assinatura hw
i,j(n) é dada por:

hw
i,j(n) =

G−1�
g=0

Ww(g) · c(g) · pi,j(n− g) (173)

Onde,

G é o ganho de processamento

Ww(g) é o g-ésimo chip da seqüência de canalização normalizada do w-ésimo

canal ortogonal de transmissão

c(g) é o g-ésimo chip da seqüência complexa de embaralhamento normalizada,

espećıfica da ERB analisada

pi,j(n) representa o canal de propagação, entre a i-ésima antena de transmissão

e a j-ésima antena de recepção, incluindo os efeitos de filtragem de transmissão

e recepção, dado por:

pi,j(n) = βi,j · ψ(n− τi,j) (174)



192

βi,j é o ganho complexo do canal de propagação entre a i-ésima antena de

transmissão e a j-ésima antena de recepção

τi,j é o atraso de propagação causado pelo canal de propagação entre a i-ésima

antena de transmissão e a j-ésima antena de recepção

ψ(n) é a forma de onda do chip filtrado, que inclui os efeitos dos filtros de

transmissão e recepção

Para o cenário de duas antenas de transmissão (At = 2), a matriz

de codificação da STBC a ńıvel de śımbolo é dada por:

sw(k) =

�
�

�
s1
1,w(k) s1

2,w(k)

s2
1,w(k) s2

2,w(k)

�
�

�
=

�
�

�
b1,w(k) b2,w(k)

−b∗2,w(k) b∗1,w(k)

�
�

�
(175)

Onde,

bi,w(k) é o k-ésimo śımbolo do substream transmitido pela i-ésima antena de

transmissão, pertencente ao w-ésimo canal ortogonal de transmissão

Assim, considerando o caso de um receptor empregando apenas

uma antena de recepção (Ar = 1) e assumindo que o receptor está em perfeito

sincronismo com o sinal recebido, ou seja, τi,j = 0, pode-se representar o sinal

recebido pela antena de recepção usando a seguinte representação vetorial:

�
�

�
r1
1(n)

r2
1(n)

�
�

�
=

�
�

�
s1
1(n) s1

2(n)

s2
1(n) s2

2(n)

�
�

�
·

�
�

�
β1,1

β2,1

�
�

�
+

�
�

�
v1

1(n)

v2
1(n)

�
�

�
(176)

Onde,

sslot
i (n) é o n-ésimo chip do substream transmitido pela i-ésima antena de

transmissão no intervalo slot, composto pelos Nw canais ortogonais de

transmissão codificados a ńıvel de śımbolo pela STBC, dado por:
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sslot
i (n) =

Nw−1�
w=0

�
γw

i

Nsb−1�
k=0

sslot
i,w (k)

G−1�
g=0

Ww(g) · c(g) · δ(n− g − kG) (177)

e δ(n) é a função impulso de Dirac

Os śımbolos b1,w(k) e b2,w(k), transmitidos nos canais ortogonais

de transmissão w pelas antenas de transmissão 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 decodificação espaço-temporal.

Assim, o sinal recebido desespalhado rslot
1,w (k) no intervalo slot, refe-

rente a sobreposição dos sinais do canal de transmissão ortogonal w, transmitidos

pelas antenas de transmissão 1 e 2, pode ser obtido por:

rslot
1,w (k) =

G−1�
g=0

rslot
1 (g + k ·G) ·Ww(g) · c(g) (178)

Sejam r̃1
1,w(k) , r1

1,w(k) e r̃2
1,w(k) , r2∗

1,w(k). Combinando r̃1
1,w(k)

e r̃2
1,w(k) através da estimativa perfeita (ou baseada em treinamento como apre-

sentado no caṕıtulo 7) dos canais de desvanecimento, pode-se extrair os śımbolos

b̂1,w(k) e b̂2,w(k) usando simples processamento linear [PNG03]. Especificamente,

para obter os śımbolos b̂1,w(k), pode-se combinar r̃1
1,w(k) e r̃2

1,w(k) recebidos nos

intervalos 1 e 2, respectivamente, como apresentado a seguir:

b̂1,w(k) = β̂∗1,1 · r̃1
1,w(k) + β̂2,1 · r̃2

1,w(k) (179)

De maneira similar, pode-se obter os śımbolos b̂2,w(k) por:

b̂2,w(k) = β̂∗2,1 · r̃1
1,w(k)− β̂1,1 · r̃2

1,w(k) (180)

Onde,
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β̂i,j é a estimativa do ganho complexo do canal de propagação a partir da

i-ésima antena de transmissão para a j-ésima antena de recepção

Para o caso de um receptor empregando duas antenas de recepção

(Ar = 2), o sinal recebido pela j-ésima antena de recepção pode ser representado

por: �
�
�
�
�
�
�
�
�

� r
1
1(n)

r2
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r1
2(n)

r2
2(n)

�
�
�
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�
�
�

� =

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� s
1
1(n) s1

2(n) 0

s2
1(n) s2

2(n)

s1
1(n) s1

2(n)

0 s2
1(n) s2
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�
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�
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�
�
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�
�
�
�
�
�
�
�
�

� +

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� v
1
1(n)

v2
1(n)

v1
2(n)

v2
2(n)

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� (181)

E nesse caso, pode-se obter b̂1,w(k) por:

b̂1,w(k) = β̂∗1,1 · r̃1
1,w(k) + β̂∗2,1 · r̃2

1,w(k) + β̂∗1,2 · r̃1
2,w(k) + β̂∗2,2 · r̃2

2,w(k) (182)

De maneira similar, pode-se obter b̂2,w(k) por:

b̂2,w = β̂∗2,1 · r̃1
1,w(k)− β̂∗1,1 · r̃2

1,w(k) + β̂∗2,2 · r̃1
2,w(k)− β̂∗1,2 · r̃2

2,w(k) (183)

Onde,

r̃1
2,w(k) , r1

2,w(k)

r̃2
2,w(k) , r2∗

2,w(k)

O modelo a ńıvel de śımbolo pode ser facilmente estendido para

sistemas W-CDMA empregando códigos de embaralhamento longos, através da

substituição de (177) por:

sslot
i (n) =

Nw−1�
w=0

�
γw

i

Nsb−1�
k=0

sslot
i,w (k)

G−1�
g=0

Ww(g) · c(g + kG) · δ(n− g − kG) (184)
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8.2.2 Codificação Espaço-Temporal em Bloco a Nı́vel de Chip

Considerando a aplicação da STBC a ńıvel de chip (CSTBC), ou

seja, após o processo de espalhamento espectral, para canais com desvanecimento

plano em freqüência, e assumindo que o receptor está em perfeito sincronismo

com o sinal recebido (τi,j = 0), pode-se obter uma representação em tempo-

discreto do sinal em banda-base recebido pela j-ésima antena de recepção no

intervalo de chip cslot através da seguinte expressão:

rcslot
j (n) =

At�
i=1

βi,j · scslot
i (n) + vcslot

j (n) (185)

Onde,

rcslot
j (n) representa o n-ésimo chip do sinal recebido pela j-ésima antena de

recepção no intervalo cslot

scslot
i (n) é o n-ésimo chip do substream transmitido pela i-ésima antena de

transmissão no intervalo cslot, composto pelos Nw canais ortogonais de

transmissão, e codificado a ńıvel de chip pela STBC

βi,j representa o ganho complexo do canal de propagação entre a i-ésima

antena de transmissão e a j-ésima antena de recepção

vcslot
j (n) é o rúıdo na j-ésima antena de recepção no intervalo cslot

A matriz de codificação da CSTBC, para o cenário de duas antenas

de transmissão (At = 2), é dada por:

s(n) =

�
�

�
s1
1(n) s1

2(n)

s2
1(n) s2

2(n)

�
�

�
=

�
�

�
d1(n) d2(n)

−d∗2(n) d∗1(n)

�
�

�
(186)

Onde,

di(n) é o n-ésimo chip do substream transmitido pela i-ésima antena de

transmissão, composto pelos Nw canais ortogonais de transmissão, dado por:

di(n) =
Nw−1�
w=0

�
γw

i

Nsb−1�
k=0

bi,w(k)
G−1�
g=0

Ww(g) · c(g) · δ(n− g − kG) (187)
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Deste modo, para o caso de um receptor empregando apenas uma

antena de recepção (Ar = 1), é posśıvel representar o sinal recebido usando

a CSTBC através da mesma expressão utilizada na STBC a ńıvel de śımbolo,

apresentada em (176):�
�

�
r1
1(n)

r2
1(n)

�
�

�
=

�
�

�
s1
1(n) s1

2(n)

s2
2(n) s2

1(n)

�
�

�
·

�
�

�
β1,1

β2,1

�
�

�
+

�
�

�
v1

1(n)

v2
1(n)

�
�

�
Para a CSTBC, os śımbolos b1,w(k) e b2,w(k), transmitidos nos

canais ortogonais de transmissão w pelas antenas de transmissão 1 e 2, res-

pectivamente, podem ser recuperados aplicando, primeiramente, o processo de

decodificação espaço-temporal ao sinal recebido, e em seguida um método de

desespalhamento espectral similar ao apresentado na STBC a ńıvel de śımbolo.

Assim, seja r̃1
1(n) , r1

1(n) e r̃2
1(n) , r2∗

1 (n). Combinando r̃1
1(n)

e r̃2
1(n) através da estimativa dos canais de desvanecimento, pode-se extrair os

sinais d̂1(n) e d̂2(n) usando simples processamento linear. Especificamente, para

obter d̂1(n), pode-se combinar r̃1
1(n) e r̃2

1(n), como se mostra a seguir:

d̂1(n) = β̂∗1,1 · r̃1
1(n) + β̂2,1 · r̃2

1(n) (188)

De maneira similar, pode-se obter d̂2(n) através de:

d̂2(n) = β̂∗2,1 · r̃1
1(n)− β̂1,1 · r̃2

1(n) (189)

Em seguida, os sinais d̂1(n) e d̂2(n) são submetidos ao processo

de desespalhamento espectral para obter respectivamente as estimativas b̂1(k) e

b̂2(k) dos sinais de informação dos substreams 1 e 2, como se mostra a seguir:

b̂i(k) =
G−1�
g=0

di(g + k ·G) ·Ww(g) · c(g), i = 1, 2 (190)
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Para o caso de um receptor empregando duas antenas de recepção

(Ar = 2), o sinal recebido pela j-ésima antena de recepção também pode ser

representado por (181), como se mostra a seguir:�
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Neste caso, pode-se obter d̂1(n) por:

d̂1(n) = β̂∗1,1 · r̃1
1(n) + β̂∗2,1 · r̃2

1(n) + β̂∗1,2 · r̃1
2(n) + β̂∗2,2 · r̃2

2(n) (191)

De maneira similar, pode-se obter d̂2(n) por:

d̂2(n) = β̂∗2,1 · r̃1
1(n)− β̂∗1,1 · r̃2

1(n) + β̂∗2,2 · r̃1
2(n)− β̂∗1,2 · r̃2

2(n) (192)

Onde,

r̃1
2(n) , r1

2(n)

r̃2
2(n) , r2∗

1 (n)

Assim como no caso de um receptor empregando uma antena de

recepção, pode-se obter diretamente os sinais b̂1(k) e b̂2(k) através do processo

de desespalhamento espectral apresentado em (190).

O modelo a ńıvel de chip pode também ser facilmente estendido

para sistemas W-CDMA empregando códigos de embaralhamento longos, subs-

tituindo (187) por:

di(n) =
Nw−1�
w=0

�
γw

i

Nsb−1�
k=0

bi,w(k)
G−1�
g=0

Ww(g) · c(g + kG) · δ(n− g − kG) (193)



198

8.3 Modelo para a Codificação Espaço-Temporal em

Bloco para Sistemas W-CDMA em Canais com Des-

vanecimento Seletivo em Freqüência

As abordagens a ńıvel de śımbolo e a ńıvel de chip, apresentadas

nas seções anteriores, também podem ser empregadas para aplicações em canais

com desvanecimento seletivo em freqüência através da utilização das técnicas de

STBC apresentadas no caṕıtulo 7.

Como mencionado no ińıcio deste caṕıtulo, o modelo apresentado

nesta seção se restringe à abordagem a ńıvel de chip. A abordagem a ńıvel de

chip apresenta uma maior robustez a canais variantes no tempo, como mostrado

em [CSJ03e] para aplicações em canais com desvanecimento plano em freqüência,

e oferece uma redução da complexidade do processo de equalização, como mos-

trado em [CSJ03d] para aplicações em canais com desvanecimento seletivo em

freqüência.

Na STBC empregando a abordagem a ńıvel de chip para canais

com desvanecimento seletivo em freqüência, o processo de codificação também

é aplicado após o espalhamento espectral, como feito para canais com desvane-

cimento plano em freqüência. Entretanto, o processo de codificação dos chips

de cada substream de informação, obtidos pelo processo de espalhamento espec-

tral com os códigos de canalização e de embaralhamento, é aplicado em blocos

de acordo com a metodologia apresentada no caṕıtulo 7. Em seguida, os chips

codificados de cada substream são transmitidos através de cada uma das duas

antenas de transmissão.

8.3.1 Codificação Espaço-Temporal em Bloco a Nı́vel de Chip

Considerando a hipótese quase estática, onde os coeficientes dos

canais de propagação a partir das antenas 1 e 2 são constantes durante um

quadro, pode-se obter a seguinte representação para o canal de propagação com

desvanecimento seletivo em freqüência:
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pi,j(n) =
Li,j−1�

l=0

βl
i,j · ψ(n− τ l

i,j) (194)

Onde,

Li,j é o número de componentes de multipercurso do canal de propagação entre

a i-ésima antena de transmissão e a j-ésima antena de recepção

βl
i,j é o ganho complexo do l-ésimo multipercurso proveniente da i-ésima

antena transmissora para a j-ésima antena receptora

τ l
i,j é o atraso de propagação causado pelo canal de propagação entre a i-ésima

antena de transmissão e a j-ésima antena de recepção

ψ(n) é a forma de onda do sinal filtrado, que inclui os efeitos dos filtros de

transmissão e recepção

Assumindo que o receptor está em perfeito sincronismo com a

primeira componente de multipercurso l0i,j do sinal recebido (τ
l0i,j
i,j = 0) e que os

canais de propagação pi,j(n) podem ser modelados como filtros com respostas

impulsivas finitas (FIR) de ordem ρi,j tal que ρi,j ≤ (Lc−1), pode-se representar

o vetor de canal correspondente a i-ésima antena de transmissão e a j-ésima

antena de recepção por:

pi,j = [pi,j(0), · · · , pi,j(Lc − 1)]T (195)

Onde,

Lc é a dimensão em chips do vetor de canal de propagação após o processo de

vetorização

Considerando a aplicação da STBC a ńıvel de chip (CSTBC) e uti-

lizando a metodologia apresentada no caṕıtulo 7 para canais com desvanecimento

seletivo em freqüência, pode-se obter uma representação em tempo-discreto do

sinal em banda-base recebido pela j-ésima antena de recepção no intervalo de

bloco block por:
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rblock
j =

At�
i=1

pi,j ∗ sblock
i + vblock

j (196)

Onde,

rblock
j =

�
rblock
j (1), · · · , rblock

j (Ncb + Lc − 1)� T
Ncb é o número de chips por bloco

sblock
i é o substream codificado transmitido pela i-ésima antena de transmissão

vblock
j é o vetor de rúıdo

Usando os resultados apresentados no caṕıtulo 7, pode-se facil-

mente obter a matriz de codificação do método de CSTBC, para o caso de um

receptor empregando apenas uma antena de recepção (Ar = 1), através de:

s =

�
�

�
s1
1 s1

2

s2
1 s2

2

�
�

�
=

�
�

�
d1 d2

−ΓNcb
· d∗2 ΓNcb

· d∗1

�
�

�
(197)

Onde,

di = [di(1), · · · , di(Ncb)]
T é o substream proveniente da i-ésima antena de

transmissão, composto por Ncb chips

ΓNcb
é a matriz de permutação (Ncb ×Ncb) dada por:

ΓNcb
=

�
�
�
�
�

� 0 1

. ..

1 0

�
�
�
�
�

�
(198)

Sendo que o n-ésimo chip do substream transmitido pela i-ésima

antena de transmissão, di(n), é dado por:

di(n) =
Nw−1�
w=0

�
γw

i

Nsb−1�
k=0

bi,w(k)
G−1�
g=0

Ww(g) · c(g) · δ(n− g − kG) (199)
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Assim, é posśıvel representar o sinal recebido pela antena de re-

cepção durante os blocos 1 e 2 usando a seguinte notação vetorial:

�
�

�
r1
1

r2
1

�
�

�
=

�
�

�
d1 d2

−ΓNcb
· d∗2 ΓNcb

· d∗1

�
�

�
∗

�
�

�
p1,1

p2,1

�
�

�
+

�
�

�
v1

1

v2
1

�
�

�
(200)

Enquanto que, para um receptor empregando duas antenas de re-

cepção (Ar = 2), os sinais recebidos nos blocos 1 e 2 são dados por:
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Devido às caracteŕısticas de seletividade em freqüência do canal

de propagação, os sinais recebidos nas antenas de recepção apresentam ISI. As-

sim, para recuperar corretamente os substreams b1,w e b2,w, compostos pelos

śımbolos de informação b1,w(k) e b2,w(k), transmitidos nos canais ortogonais

de transmissão w pelas antenas de transmissão 1 e 2, respectivamente, é ne-

cessário aplicar, primeiramente, os métodos apresentados no caṕıtulo 7 para a

decodificação espaço-temporal e eliminação da ISI, e em seguida o método de

desespalhamento espectral. Para sistemas W-CDMA empregando códigos de

canalização e embaralhamento curtos, é posśıvel ainda aplicar os métodos de

decodificação espaço-temporal e de desespalhamento espectral num único pro-

cessamento.

Sejam r̃1
1 , r1

1 e r̃2
1 , ΓNcb+Lc−1 · r2∗

1 . O método STBC-EPCCE

pode ser aplicado a ńıvel de chip (CSTBC-EPCCE), combinando r̃1
1 e r̃2

1 através

da estimativa perfeita (ou baseada em treinamento) dos canais de desvaneci-

mento, para obter as versões desacopladas y1 e y2 dos substreams d1 e d2,
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respectivamente. Assim, para obter o substream y1, pode-se combinar os subs-

treams modificados r̃1
1 e r̃2

1 recebidos nos blocos 1 e 2, respectivamente, como

apresentado a seguir:

y1 = ΓLc
· p̂∗1,1 ∗ r̃1

1 + p̂2,1 ∗ r̃2
1 (202)

De maneira similar, pode-se obter o substream y2 por:

y2 = ΓLc
· p̂∗2,1 ∗ r̃1

1 − p̂1,1 ∗ r̃2
1 (203)

Onde,

p̂i,j é a estimativa do canal a partir da i-ésima antena de transmissão para a

j-ésima antena de recepção

Para um receptor empregando duas antenas de recepção, pode-se

obter o substream y1 por:

y1 = ΓLc
· p̂∗1,1 ∗ r̃1

1 + p̂2,1 ∗ r̃2
1 + ΓLc

· p̂∗1,2 ∗ r̃1
2 + p̂2,2 ∗ r̃2

2 (204)

E pode-se obter o substream y2 por:

y2 = ΓLc
· p̂∗2,1 ∗ r̃1

1 − p̂1,1 ∗ r̃2
1 + ΓLc

· p̂∗2,2 ∗ r̃1
2 − p̂1,2 ∗ r̃2

2 (205)

Onde,

r̃1
2 , r1

2

r̃2
2 , ΓNcb+Lc−1 · r2∗

2
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Os substreams y1 e y2, obtidos pelo processo de combinação linear,

são as versões desacopladas de d1 e d2. Entretanto, ainda é necessário eliminar

a ISI para recuperar perfeitamente d1 e d2.

Assim, aplicando os métodos de equalização apresentados no

caṕıtulo 7 aos substreams y1 e y2, pode-se obter as estimativas dos substre-

ams de chips transmitidos, d̂1 e d̂2. Para o método de LS, é posśıvel obter os

vetores ótimos wi, i = 1, 2 para a equalização apropriada do canal de propagação

usando [Hay96]:

wi =

�
1

Nt ·G
·

Nt·G�
n=1

y̌i(n)∗ · y̌i(n)T � −1

·
�

1

Nt ·G
·

Nt·G�
n=1

y̌i(n)∗ · di(n)T � (206)

Onde,

y̌i(n) = [yi(n), yi(n− 1), · · · , yi(n−Ne + 1)]T

Ne é o número de coeficientes dos subfiltros wi empregados no processo de

equalização

Nt é o número de śımbolos de treinamento empregado por antena de

transmissão

Após o processo de equalização, os substreams d̂1 e d̂2 são subme-

tidos ao processo de desespalhamento espectral para obter respectivamente as

estimativas b̂1,w(k) e b̂2,w(k) dos sinais de informação do canal w, referente aos

substreams 1 e 2, como se mostra a seguir:

b̂i(k) =
G−1�
g=0

d̂i(g + k ·G) ·Ww(g) · c(g), i = 1, 2 (207)

Para sistemas W-CDMA empregando códigos de canalização e

embaralhamento curtos, pode-se aplicar o processo de equalização a ńıvel de

śımbolo (SimbEq), ou seja, processar os elementos de y1 e y2, śımbolo a śımbolo,

ao invés de chip a chip, permitindo a unificação dos processos de equalização
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e desespalhamento espectral. Assim, os vetores ótimos wi, i = 1, 2, no sentido

LS, para desempenhar as funções de equalização e desespalhamento espectral

conjuntamente, são dados por:

wi =

�
1

Nt

·
Nt�

k=1

y̌i(k)
∗ · y̌i(k)

T � −1

·
�

1

Nt

·
Nt�

k=1

y̌i(k)
∗ · bi,w(k)T � (208)

Onde,

y̌i(k) = [yi(k ·G), yi(k ·G− 1), · · · , yi(k ·G−Ne + 1)]T

A abordagem espaço-temporal em bloco a ńıvel de chip, aplicada a

sistemas W-CDMA sujeitos a canais com desvanecimento seletivo em freqüência,

também pode ser estendida aos métodos de STBC-EPCICE e STBC-MIMO-JEC

(CSTBC-EPCICE e CSTBC-MIMO-JEC, respectivamente) através da aplicação

de adaptações similares às apresentadas para o método STBC-EPCCE.

Considerando particularmente o método de CSTBC-MIMO-JEC

aplicado a sistemas W-CDMA empregando códigos de canalização e embaralha-

mento curtos, pode-se utilizar o método espaço-temporal semicego SBCMACI

aplicado para diversidade, como apresentado no caṕıtulo 4, para desempenhar as

funções de equalização, decodificação espaço-temporal e desespalhamento espec-

tral conjuntamente. O método, denominado CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC,

permite reduzir significativamente a quantidade de śımbolos de treinamento ne-

cessária para atingir a convergência em relação aos métodos de CSTBC-MIMO-

JEC baseados em treinamento.

Deste modo, a aplicação do método de CSTBC-SBCMACI-

MIMO-JEC em sistemas W-CDMA empregando códigos curtos, pode propor-

cionar ganhos significativos de desempenho, já que na maioria dos sistemas,

com o intuito de aumentar o throughput e manter as caracteŕısticas do canal

de propagação invariantes no tempo, a quantidade de śımbolos de treinamento

utilizada nos processos adaptativos e a dimensão dos quadros transmitidos, res-

pectivamente, são limitadas.
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8.4 Resultados de Simulação

Nesta seção, é investigado o desempenho do downlink de um

sistema W-CDMA śıncrono empregando os métodos de codificação espaço-

temporal em bloco apresentados neste caṕıtulo para canais de propagação sujei-

tos a desvanecimento plano e seletivo em freqüência.

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 usuários, mapeados em Nw streams de dados

(denominados DPCH), são modulados em QPSK, espalhados espectralmente

pelos códigos ortogonais de canalização espećıficos de cada DPCH (Ww) e em-

baralhados pelo código de embaralhamento complexo espećıfico da ERB (c). O

processo de embaralhamento é na verdade a operação de espalhamento complexo

descrita no caṕıtulo 4 [DJ98].

A ERB é dotada de um arranjo de antenas composto por duas an-

tenas de transmissão (At = 2) e são analisados os casos em que cada EM emprega

uma (Ar = 1) e duas antenas de recepção (Ar = 2). Considera-se que tanto as

antenas da ERB como das EM estão suficientemente espaçadas para garantir

que os sinais recebidos pelas antenas de recepção sejam não-correlacionados.

O modelo de canal adotado para as simulações de sistemas sujeitos

a canais planos em freqüência é baseado na abordagem apresentada na seção 8.2

associada ao modelo de Patzold, descrito no caṕıtulo 2. Enquanto que o mo-

delo de canal adotado para as simulações de sistemas sujeitos a canais seletivos

em freqüência é baseado na abordagem apresentada na seção 8.3 associada ao

modelo de tapped delay line, também descrito no caṕıtulo 2.

Para canais com desvanecimento plano em freqüência, são anali-

sadas as abordagens a ńıvel de śımbolo (STBC) e a ńıvel de chip (CSTBC) em

função do doppler spread (∆dopp), da taxa de transmissão de dados e da SNR.

As análises se limitam a sistemas W-CDMA empregando códigos de embaralha-

mento curtos.

Para canais com desvanecimento seletivo em freqüência, as análises
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se restringem apenas à abordagem a ńıvel de chip (CSTBC), já que os resultados

obtidos nas análises para canais com desvanecimento plano em freqüência mos-

tram que o método de CSTBC apresenta um desempenho superior ao método

de STBC (em canais variantes no tempo). As análises para sistemas W-CDMA

empregando códigos de embaralhamento curtos, consideram a utilização do pro-

cesso de equalização a ńıvel de śımbolo, possibilitando que a equalização e o

desespalhamento espectral sejam realizados conjuntamente. Enquanto que as

análises para sistemas W-CDMA empregando códigos de embaralhamento lon-

gos, consideram a utilização do processo de equalização a ńıvel de chip, neces-

sitando que a equalização e o desespalhamento espectral sejam realizados se-

paradamente. As simulações são desenvolvidas variando o número de śımbolos

de treinamento por antena de transmissão (Nt), a dimensão dos subfiltros em-

pregados no processo de equalização (Ne), a SNR e, no caso do método de

CSTBC-EPCICE, do número de iterações (Niter) empregado no processo itera-

tivo de estimativa do canal de propagação.

8.4.1 CSTBC usando Códigos Curtos para Canais com Desvaneci-

mento Plano em Freqüência

Nesta subseção, são apresentados alguns resultados de simulação

para o downlink de um sistema W-CDMA śıncrono empregando os métodos de

CSTBC e STBC para canais com desvanecimento plano em freqüência variantes

no tempo.

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (Nw = 4) por

célula, cada um associado a um usuário espećıfico. Os streams de dados trans-

mitidos em cada DPCH são compostos por 200 śımbolos (Ns = 200), divididos

em dois substreams de 100 śımbolos (Nsb = 100). Os resultados apresentados

são obtidos pela avaliação de 2500 quadros (Nfr = 2500). Devido à estrutura

dos métodos de STBC empregados, os śımbolos de treinamento estão presentes

nos dois blocos que compõem o stream, sendo ainda adicionados śımbolos de

guarda a cada bloco para evitar a IBI.
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O processo de espalhamento espectral ortogonal usado na cana-

lização é feito através do emprego de códigos de Walsh (G = 8), enquanto que o

processo de embaralhamento é obtido através do uso de códigos 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 código de embaralhamento para

permitir um ajuste perfeito entre a duração dos códigos de canalização e de

embaralhamento [DJ98].

As simulações são desenvolvidas considerando três taxas diferen-

tes de transmissão 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 simulações, que os canais de propagação são

variantes no tempo, cujos coeficientes são determinados de acordo com o modelo

de canal proposto por Patzold [PKLL98], apresentado no caṕıtulo 2, empregando

15 osciladores (Nosc1 = 15).

Nas figuras 86, 87 e 88, são apresentados os resultados de simulação

para um sistema com duas antenas de transmissão e uma ou duas antenas de

recepção empregando o método de CSTBC. Um sistema não empregando ne-

nhum método de diversidade é usado como referência de desempenho. Os re-

sultados são obtidos para diferentes taxas de dados e diferentes doppler spreads

(∆dopp = 100, 200, 300 e 400 Hz).

Na figura 86, é apresentado o desempenho do método de CSTBC

para transmissões de dados de baixa taxa. Devido à taxa empregada, os efeitos

de desvanecimento são mais severos e o emprego da CSTBC oferece ganhos sig-

nificativos de desempenho para todos os valores de doppler spread analisados,

em relação a um sistema não empregando nenhum método de diversidade. Para

uma BER de 1 · 10−3 e um doppler spread de 100 Hz, o ganho de desempenho

de um sistema com uma antena de recepção empregando o método de CSTBC

sobre um sistema não 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 = 1·10−3 e um doppler spread de 100

Hz), aumentando o número de antenas de recepção de uma para duas antenas.

Na figura 87, é apresentado o desempenho do método de CSTBC

para transmissões 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 · 10−3 e um doppler spread de

100 Hz, o ganho de desempenho de um sistema com uma antena de recepção

empregando o método de CSTBC sobre um sistema não empregando nenhum

método de diversidade é da ordem de 5 dB, o que representa uma redução de

aproximadamente 6 dB em relação ao ganho obtido na transmissão de dados

de baixa taxa. Já para situações onde o doppler spread é de 400 Hz, o ganho

de desempenho obtido por um sistema com uma antena de recepção sobre um

sistema não empregando nenhum método de diversidade é de aproximadamente

10 dB para uma BER de 1 · 10−3.

Na figura 88, é apresentado o desempenho do método de CSTBC

para transmissões de dados de alta taxa. À medida que a taxa de dados aumenta,

os efeitos da variação no tempo do canal de propagação diminuem e os ganhos

de desempenho oferecidos pelo método de diversidade de transmissão também

diminuem. Para uma BER de 1 · 10−3 e um doppler spread de 100 Hz, o

ganho de desempenho de um sistema com uma antena de recepção empregando

o método de CSTBC sobre um sistema não empregando nenhum método de

diversidade é da ordem de apenas 1 dB. Mesmo assim, para os demais cenários

de SNR e doppler spreads investigados, o método de CSTBC ainda oferece

grandes vantagens em relação a um sistema não empregando nenhum método

de diversidade, principalmente considerando a utilização de duas antenas de

recepção.
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Figura 86: Comparação entre um sistema W-CDMA de LDR sem diversidade e empregando

a CSTBC com 2 antenas de transmissão e 1 ou 2 antenas de recepção para diferentes delay

spreads (Nw = 4, G = 256 e ∆dopp = 100, 200, 300, 400)
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Figura 87: Comparação entre um sistema W-CDMA de MDR sem diversidade e empregando

a CSTBC com 2 antenas de transmissão e 1 ou 2 antenas de recepção para diferentes delay

spreads (Nw = 4, G = 64 e ∆dopp = 100, 200, 300, 400)
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Figura 88: Comparação entre um sistema W-CDMA de HDR sem diversidade e empregando

a CSTBC com 2 antenas de transmissão e 1 ou 2 antenas de recepção para diferentes delay

spreads (Nw = 4, G = 16 e ∆dopp = 100, 200, 300, 400)

Nas figuras 89, 90 e 91, são apresentadas comparações de desem-

penho entre os métodos de STBC e CSTBC empregando uma e duas antenas

de recepção, para diferentes taxas de transmissão de dados e para um doppler

spread de 400 Hz (∆dopp = 400 Hz).

Na figura 89, são apresentadas comparações de desempenho en-

tre os métodos de STBC e CSTBC para transmissões de dados de baixa taxa.

Os resultados obtidos mostram que o desempenho do método de CSTBC para

transmissões de dados de baixa taxa é superior a aquele obtido pelo método de

STBC numa ampla faixa de SNR. Para o caso de uma antena de recepção, o

ganho de desempenho é de aproximadamente 10 dB para uma BER de 2 · 10−4.

Já para o caso de duas antenas de recepção, o ganho de desempenho é de apro-

ximadamente 1 dB para a mesma BER.

Na figura 90, são apresentadas comparações de desempenho entre

os métodos de STBC e CSTBC para transmissões 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 só são evidentes a elevadas SNR e baixas BER. Para o caso de

uma antena de recepção, o ganho de desempenho é de aproximadamente 2.5

dB para uma BER de 1 · 10−5. Novamente os ganhos de desempenho são mais

pronunciados no caso de uma antena de recepção.

Na figura 91, são apresentadas comparações de desempenho entre

os métodos de STBC e CSTBC para transmissões de dados de alta taxa. Para

as SNR e BER avaliadas, os dois métodos apresentam um desempenho similar.

Entretanto, em função dos resultados obtidos para as transmissões de baixa e

de média taxa, pode-se concluir que ganhos de desempenho mais significativos

estão dispońıveis à medida que a SNR aumenta e a BER diminui.

Finalmente, nas figuras 92 e 93, são apresentadas amostras dos

canais de propagação variantes no tempo, de acordo com o modelo de Patzold,

para os casos de uma antena de recepção e duas antenas de recepção, respecti-

vamente.
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Figura 89: Comparação entre a STBC e CSTBC (1 e 2 antenas de recepção) para um sistema

W-CDMA de LDR (Nw = 4, G = 256 e ∆dopp = 400)
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Figura 90: Comparação entre a STBC e CSTBC (1 e 2 antenas de recepção) para um sistema

W-CDMA de MDR (Nw = 4, G = 64 e ∆dopp = 400)
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Figura 91: Comparação entre a STBC e CSTBC (1 e 2 antenas de recepção) para um sistema

W-CDMA de HDR (Nw = 4, G = 16 e ∆dopp = 400)
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Figura 92: Canais de Multipercurso considerando um sistema W-CDMA de LDR empregando

1 antena de recepção (Nw = 4, G = 256 e ∆dopp = 400)
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Figura 93: Canais de Multipercurso considerando um sistema W-CDMA de LDR empregando

2 antenas de recepção (Nw = 4, G = 256 e ∆dopp = 400)
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8.4.2 CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-

MIMO-JEC usando Códigos Curtos para Canais com Desva-

necimento Seletivo em Freqüência

Nesta subseção, são apresentados alguns resultados de simulação

para o downlink de um sistema W-CDMA śıncrono 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 ńıvel de chip) para canais com desvanecimento seletivo

em freqüência.

De maneira similar a elaborada no caṕıtulo 7, pode-se obter o

método de CSTBC-RLS-EPC considerando que o processo de decodificação

espaço-temporal empregado no método de CSTBC-RLS-EPCCE é realizado

através de uma estimativa perfeita do canal de propagação. Deste modo, o

método de CSTBC-RLS-EPC pode ser empregado como uma referência de de-

sempenho.

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (Nw = 4) por

célula, cada um associado a um usuário espećıfico. Os streams de dados trans-

mitidos em cada DPCH são compostos por 500 śımbolos (Ns = 500), divididos

em dois substreams de 250 śımbolos (Nsb = 250). Os resultados apresentados

são obtidos pela avaliação de 2500 quadros (Nfr = 2500) por parâmetro avali-

ado. Os śımbolos de treinamento estão presentes nos dois blocos que compõem

o stream de dados e são adicionados alguns śımbolos de guarda para evitar a

IBI.

O processo de espalhamento espectral ortogonal para a canalização

é feito através da utilização de códigos de Walsh (G = 8) e o processo de emba-

ralhamento é obtido através do uso de códigos curtos de Gold (G=7). Um chip

é adicionado ao final do código de embaralhamento para permitir um ajuste per-

feito entre a duração dos códigos de canalização e de embaralhamento (G = 8).

As simulações são desenvolvidas para taxas de transmissão de dados por canal

de 480 ksps.
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O processo de equalização (RLS) é feito a ńıvel de śımbolo (Sim-

bEq), unificando as operações de equalização e desespalhamento espectral e em-

prega subfiltros com dimensões 1Xs (1 · G), 2Xs (2 · G) ou 4Xs (4 · G). O

processo de estimativa dos canais de propagação (RLS) é feito a ńıvel de chip e

considera que a dimensão dos filtros empregados é igual à máxima dimensão dos

canais de propagação. O fator de esquecimento do algoritmo RLS (empregado

nos processos de estimativa dos canais de propagação e de equalização) é igual

a 1 (λrls = 1).

Assume-se durante as simulações, que o canal de propagação é fixo

durante um quadro (abordagem quase estática) e representado por um filtro de

FIR de dimensão 7 (Lc = 7). A cada quadro transmitido, é gerado um novo

canal de propagação, composto por 3 componentes de multipercurso indepen-

dentes, cujas envoltórias e fases apresentam distribuições 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, são apresentadas as BER dos métodos

de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC para o

caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma antena de recepção (Ar = 1)

variando a quantidade de śımbolos de treinamento por antena de transmissão

e a dimensão dos subfiltros utilizados no processo de equalização (representada

como um fator multiplicativo de G), para uma SNR de 10 dB. Analisando os

resultados obtidos, verifica-se que aumentando a dimensão dos subfiltros em-

pregados no processo de equalização de uma vez (1Xs, representando 1 · G) o

ganho de processamento (G) para duas vezes (2Xs, representando 2 · G), há

uma melhora significativa de desempenho, à medida que o número de śımbolos

de treinamento aumenta, para todos os métodos analisados.

Nas figuras 94 e 95, são apresentadas comparações de desempenho,

para os métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente,

em função do número de śımbolos de treinamento (Nt) e dos subfiltros utilizados

(1Xs e 2Xs). Pode-se verificar que, para ambos os métodos, o ganho de desem-
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penho oferecido pelo aumento da dimensão dos subfiltros só se faz presente se

houver uma quantidade de śımbolos de treinamento suficiente (Nt > 30).

Na figura 96, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-

RLS-MIMO-JEC, em função do número de śımbolos de treinamento (Nt) e dos

subfiltros utilizados (1Xs e 2Xs). Pode-se verificar que o ganho de desempe-

nho oferecido pelo aumento da dimensão dos subfiltros aumenta à medida que

número de śımbolos de treinamento aumenta.

Na figura 97, é apresentada uma comparação de desempenho entre

os três métodos de CSTBC analisados, em função do número de śımbolos de

treinamento (Nt) e da dimensão dos subfiltros utilizados. Pode-se verificar que,

para a SNR e quantidade de śımbolos de treinamento analisados, os métodos

CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE apresentam um ganho significativo

de desempenho em relação 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 comparações mais precisas, le-

vando em consideração as diferenças de complexidade entre os métodos, torna-se

necessário normalizar a dimensão 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 caṕıtulo 7.
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Figura 94: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (SimbEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com

3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 7)
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Figura 95: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (SimbEq), em função

do tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal

com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 7)
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Figura 96: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e 1

antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função

do tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal

com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 7)
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Figura 97: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de

śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8,

Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 7)
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Nas figuras 98, 99, 100 e 101, são apresentadas as BER dos

métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-

JEC para o caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e duas antenas de

recepção (Ar = 2) variando a quantidade de śımbolos de treinamento por antena

e a dimensão dos subfiltros utilizados no processo de equalização, considerando

uma SNR igual a 10 dB.

Nas figuras 98 e 99 são apresentadas comparações de desempenho

para os métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente,

em função do número de śımbolos de treinamento (Nt) e dos subfiltros utilizados

(1Xs e 2Xs). Verifica-se que aumentando a dimensão dos subfiltros de 1Xs para

2Xs, há uma melhora significativa de desempenho (à medida que o número

de śımbolos de treinamento aumenta). Entretanto, o ganho de desempenho

oferecido pelo aumento da dimensão dos subfiltros só se faz presente se houver

uma quantidade de śımbolos de treinamento suficiente (Nt > 25).

Na figura 100, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-

RLS-MIMO-JEC, em função do número de śımbolos de treinamento (Nt) e dos

subfiltros utilizados (1Xs e 2Xs). Verifica-se que o aumento da dimensão dos

subfiltros não 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 dimensão dos subfiltros possibilita obter

uma redução da quantidade de śımbolos de treinamento requerida. Por exemplo,

para uma BER de 1 · 10−2, há uma redução de aproximadamente 25 śımbolos

de treinamento.

Na figura 101 é apresentada uma comparação de desempenho entre

os três métodos de CSTBC analisados, em função do número de śımbolos de

treinamento (Nt) e da dimensão dos subfiltros utilizados. Pode-se verificar que,

para a SNR e quantidade de śımbolos de treinamento analisados, os métodos

CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE apresentam um ganho significativo

de desempenho em relação ao método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC.
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Figura 98: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (SimbEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com

3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 7)
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Figura 99: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (SimbEq), em função

do tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal

com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 7)
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Figura 100: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em

função do tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 7)
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Figura 101: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de

śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8,

Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 7)
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Nas figuras 102, 103 e 104, são apresentados os desempenhos dos

métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-

JEC para o caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma antena de

recepção (Ar = 1) em função da SNR, para diferentes dimensões dos subfiltros

utilizados no processo de equalização (1Xs e 2Xs) e diferentes quantidades de

śımbolos de treinamento por antena de transmissão (25, 50 e 100 śımbolos).

A quantidade de śımbolos de treinamento foi escolhida com o intuito de obter

figuras de desempenho que levem em consideração um compromisso entre th-

roughput e treinamento (10%, 20% e 40% do total de śımbolos transmitidos por

quadro).

Verifica-se que à medida que a SNR aumenta, o aumento da di-

mensão dos subfiltros utilizados no processo de equalização resulta num aumento

significativo do desempenho dos três métodos analisados. Nota-se ainda que os

métodos analisados tendem a apresentar assintoticamente um patamar residual

de erro à medida que a SNR aumenta (mais evidente nos métodos de CSTBC-

RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE).

Nas figuras 105, 106 e 107, são apresentadas comparações de

desempenho entre os métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e

CSTBC-RLS-MIMO-JEC em função da SNR, para diferentes subfiltros (1Xs

e 2Xs) e para 25, 50 e 100 śımbolos de treinamento, respectivamente. Pode-se

verificar que, para as condições analisadas, os métodos de CSTBC-RLS-EPC

e CSTBC-RLS-EPCCE apresentam um ganho significativo de desempenho em

relação ao método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC. Nota-se ainda que à medida

que a SNR e a quantidade de śımbolos de treinamento aumentam, a diferença

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 102: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção usando o método de CSTBC-RLS-EPC (SimbEq), em função do tamanho

dos subfiltros (Ne), do número de śımbolos de treinamento (Nt) e da SNR para um canal

com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nt = 25, 50 e 100 e Lc = 7)
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Figura 103: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção usando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (SimbEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne), do número de śımbolos de treinamento (Nt) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nt = 25, 50 e 100 e Lc = 7)
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Figura 104: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção usando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função

do tamanho dos subfiltros (Ne), do número de śımbolos de treinamento (Nt) e da SNR para

um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nt = 25, 50 e 100 e Lc = 7)
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Figura 105: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 7)
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Figura 106: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nt = 50 e Lc = 7)
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Figura 107: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nt = 100 e Lc = 7)
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Nas figuras 108, 109 e 110, são apresentados os desempenhos dos

métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-

JEC para o caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e duas antenas

de recepção (Ar = 2) em função da SNR, considerando diferentes dimensões

dos subfiltros empregados no processo de equalização (1Xs e 2Xs) e diferentes

quantidades de śımbolos de treinamento por antena de transmissão (25, 50 e 100

śımbolos). Assim como no caso de uma antena de recepção, a quantidade de

śımbolos de treinamento por antena de transmissão é definida para permitir a

análise de diferentes cenários (10%, 20% e 40% do total de śımbolos transmitidos

por quadro), de modo a levar em consideração o compromisso entre throughput

e treinamento.

Nas figuras 108 e 109, são apresentados os desempenhos dos

métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em

função da SNR, da dimensão dos subfiltros empregados no processo de equa-

lização e da quantidades de śımbolos de treinamento por antena de transmissão.

Analisando os resultados apresentados, pode-se verificar que à medida que a

SNR aumenta, o aumento da dimensão dos subfiltros empregados no processo

de equalização resulta num aumento significativo de desempenho. Entretanto,

quando são empregados apenas 25 śımbolos de treinamento, o ganho de desem-

penho obtido pelo aumento da dimensão dos subfiltros só é notado para SNR

maiores que 10 dB, devido principalmente ao aumento da complexidade cau-

sado pelo emprego de duas antenas de recepção (necessidade de um aumento da

quantidade de śımbolos de treinamento para atingir a convergência em relação

à quantidade necessária para o caso de apenas uma antena de recepção).

Na figura 110, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-

RLS-MIMO-JEC em função da SNR, da dimensão dos subfiltros empregados

no processo de equalização e da quantidades de śımbolos de treinamento por an-

tena de transmissão. Analisando os resultados obtidos, verifica-se que, por ser

necessário uma quantidade elevada de śımbolos de treinamento para o método

atingir a convergência (maior complexidade em relação aos métodos CSTBC-
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RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE), o aumento da dimensão dos subfiltros só

acarreta num ganho de desempenho quando é empregada uma quantidade ele-

vada de śımbolos de treinamento. Por exemplo, para 25 śımbolos de treina-

mento, um aumento da dimensão dos subfiltros pode causar uma redução de

desempenho (para SNR maiores que 15 dB).

Como explicado no caṕıtulo 7, o mal condicionamento da matriz

de correlação, associado às caracteŕısticas de cicloestacionaridade dos códigos de

espalhamento curtos, pode causar uma redução da taxa de convergência do pro-

cesso adaptativo à medida que a dimensão dos subfiltros empregados no processo

de equalização espaço-temporal aumenta. Assim, torna-se necessário um aumen-

tando da quantidade de śımbolos 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 à medida que a SNR 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 (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção usando o método de CSTBC-RLS-EPC (SimbEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne), do número de śımbolos de treinamento (Nt) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nt = 25, 50 e 100 e Lc = 7)
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Figura 109: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção usando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (SimbEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne), do número de śımbolos de treinamento (Nt) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nt = 25, 50 e 100 e Lc = 7)
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Figura 110: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção usando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função

do tamanho dos subfiltros (Ne), do número de śımbolos de treinamento (Nt) e da SNR para

um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nt = 25, 50 e 100 e Lc = 7)
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Nas figuras 111, 112 e 113, são apresentadas comparações de

desempenho entre os métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e

CSTBC-RLS-MIMO-JEC em função da SNR, para diferentes subfiltros (1Xs

e 2Xs) e para 25, 50 e 100 śımbolos de treinamento, respectivamente. Pode-se

verificar que, para as condições analisadas, os métodos de CSTBC-RLS-EPC

e CSTBC-RLS-EPCCE apresentam um ganho significativo de desempenho em

relação ao método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC. Nota-se ainda que à medida

que a SNR e a quantidade de śımbolos de treinamento aumentam, a diferença

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 (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 7)
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Figura 112: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nt = 50 e Lc = 7)
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Figura 113: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nt = 100 e Lc = 7)
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Nas figuras 114 e 115, são apresentadas as curvas de aprendizado

do método de CSTBC-RLS-EPC para os casos de duas antenas de transmissão

(At = 2) e uma e duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), respectivamente,

para subfiltros utilizados no processo de equalização de diferentes dimensões

(1Xs e 2Xs), considerando uma SNR de 10 dB.

Verifica-se que, para o método de CSTBC-RLS-EPC, aumentando

a dimensão dos subfiltros empregados no processo de equalização, pode-se obter

uma redução do MSE tanto para o caso de uma antena como de duas antenas

de recepção, embora seja necessário um tempo maior de aprendizado (maior

quantidade de śımbolos de treinamento). Nota-se ainda que, as taxas de con-

vergência apresentadas pelas curvas de aprendizado para os casos de subfiltros

com dimensão 1Xs e 2Xs não se alteram com o aumento do número de antenas

de recepção utilizado.

Nas figuras 116 e 117, são apresentadas as curvas de aprendizado

do método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC para os casos de duas antenas de trans-

missão (At = 2) e uma e duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), respectiva-

mente, considerando diferentes dimensões dos subfiltros (1Xs e 2Xs) utilizados

no processo de equalização para uma SNR de 10 dB.

Para o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC empregando uma an-

tena de recepção, o aumento da dimensão dos subfiltros empregados no processo

de equalização, oferece uma redução significativa do MSE, enquanto que, para o

caso de duas antenas de recepção, a redução do MSE obtida não é tão 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 condições analisadas.
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Figura 114: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (SimbEq) em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) para um canal com 3 componentes de multipercurso (At = 2,

Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Ne = 8, 16, SNR = 10 e Lc = 7)
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Figura 115: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (SimbEq) em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) para um canal com 3 componentes de multipercurso (At = 2,

Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Ne = 8, 16, SNR = 10 e Lc = 7)



233

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90
−12

−11

−10

−9

−8

−7

−6

−5

Iterações

M
S

E
 (

dB
)

Curva de Aprendizado − CSTBC−RLS−MIMO−JEC (SimbEq)
CSTBC−RLS−MIMO−JEC (1X

s
)

CSTBC−RLS−MIMO−JEC (2X
s
)

A
r
=1

N
fr

=2500                                        
N

s
=500                                           

N
w
=4                                             

SNR=10                                            
G=8                                              
Dimensão dos Subfiltros=8,16     
Comp. de Multipercurso=3 / Compr. do Canal=7    

Figura 116: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e 1

antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq) em função

do tamanho dos subfiltros (Ne) para um canal com 3 componentes de multipercurso (At = 2,

Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Ne = 8, 16, SNR = 10 e Lc = 7)
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Figura 117: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e 2

antenas de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (SimbEq) em função

do tamanho dos subfiltros (Ne) para um canal com 3 componentes de multipercurso (At = 2,

Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Ne = 8, 16, SNR = 10 e Lc = 7)
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8.4.3 CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC usando Códigos Curtos para

Canais com Desvanecimento Seletivo em Freqüência

Nesta subseção, são apresentados os resultados de simulação para

o downlink de um sistema W-CDMA śıncrono empregando o método semicego

de CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC (método de CSTBC-MIMO-JEC usando o

algoritmo SBCMACI na determinação dos subfiltros do processo de equalização

espaço-temporal) para canais com desvanecimento seletivo em freqüência.

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (Nw = 4) por

célula, cada um associado a um usuário espećıfico. Os streams de dados trans-

mitidos em cada DPCH são compostos por 500 śımbolos (Ns = 500), divididos

em dois substreams de 250 śımbolos (Nsb = 250). Os resultados apresentados

são obtidos avaliando 2500 quadros (Nfr = 2500). Os śımbolos de treinamento

estão presentes nos dois blocos que compõem o stream de dados.

O processo de espalhamento espectral ortogonal para a canalização

é feito através da utilização de códigos de Walsh (G = 8) e o processo de emba-

ralhamento é obtido através do uso de códigos curtos de Gold (G=7). Um chip

é adicionado ao final do código de embaralhamento para permitir um ajuste per-

feito entre a duração dos códigos de canalização e de embaralhamento (G = 8).

As simulações são desenvolvidas para taxas de dados por canal de 480 ksps.

O processo de equalização e decodificação espaço-temporal utiliza

o método SBCMACI implementado a ńıvel de śımbolo (SimbEq), como descrito

no caṕıtulo 4. Os parâmetros utilizados pelo método são µ = 1, L = 2, α = 0.04

e εw = 10−5 e os subfiltros empregados têm dimensões 1Xs (1 ·G).

Assume-se durante as simulações, que o canal de propagação é fixo

durante um quadro e pode ser representado por um filtro de FIR de dimensão

7 (Lc = 7). A cada quadro transmitido, é gerado um novo canal de propagação,

composto por 3 componentes de multipercurso independentes, cujas envoltórias

e fases apresentam distribuições 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 são apresentadas comparações de desem-

penho entre os métodos de CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-RLS-

MIMO-JEC para o caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma

antena de recepção (Ar = 1) variando a quantidade de śımbolos de treina-

mento por antena de transmissão 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 relação

ao método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC quando o número de śımbolos de trei-

namento é pequeno (Nt ≤ 45 para SNR = 10 dB e Nt ≤ 60 para SNR = 15

dB).

Nas figuras 120 e 121 são apresentadas comparações de desem-

penho entre os métodos de CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-RLS-

MIMO-JEC para o caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e duas an-

tenas de recepção (Ar = 2) variando a quantidade de śımbolos de treinamento

por antena de transmissão 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

relação ao método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC para toda a faixa de śımbolos

de treinamento analisada. Assim, pode-se verificar que o método de CSTBC-

SBCMACI-MIMO-JEC requer o emprego de uma estrutura de múltiplas antenas

de recepção (Ar ≥ 2) para proporcionar figuras de desempenho significativas.

Nas figuras 122 e 123 são apresentadas comparações de desem-

penho entre os métodos de CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-RLS-

MIMO-JEC para o caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e duas antenas

de recepção (Ar = 2) em função da SNR para 10 e 50 śımbolos de treina-

mento por antena de transmissão, respectivamente. Verifica-se que o método de

CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC apresenta um ganho expressivo de desempenho

em relação ao método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC para quantidades reduzidas

de śımbolos de treinamento.
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Figura 118: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando os métodos CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 7)
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Figura 119: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando os métodos CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, SNR = 15 e Lc = 7)
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Figura 120: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção empregando os métodos CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 7)
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Figura 121: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção empregando os métodos CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, SNR = 15 e Lc = 7)
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Figura 122: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção empregando os métodos CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2,

Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nt = 10 e Lc = 7)
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Figura 123: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção empregando os métodos CSTBC-SBCMACI-MIMO-JEC e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (SimbEq), em função da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2,

Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nt = 50 e Lc = 7)
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8.4.4 CSTBC-RLS-EPCICE usando Códigos Curtos para Canais

com Desvanecimento Seletivo em Freqüência

Nesta subseção, são apresentados alguns resultados de simulação

para o downlink de um sistema W-CDMA śıncrono empregando o método de

CSTBC-RLS-EPCICE (métodos de STBC-RLS-EPCICE empregando a abor-

dagem a ńıvel de chip) para canais com desvanecimento seletivo em freqüência.

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (Nw = 4) por

célula, cada um associado a um usuário espećıfico. Os streams de dados transmi-

tidos em cada DPCH são compostos por 500 śımbolos (Ns = 500), divididos em

dois substreams de 250 śımbolos (Nsb = 250). Os resultados apresentados são

obtidos avaliando 4000 quadros (Nfr = 4000). Os śımbolos de treinamento estão

presentes nos dois blocos que compõem o stream e são adicionados śımbolos de

guarda para evitar a IBI.

O processo de espalhamento espectral ortogonal para a canalização

é feito através do uso de códigos de Walsh (G = 8) e o processo de embaralha-

mento é obtido através do uso de códigos curtos de Gold (G=7). Um chip é

adicionado ao final do código de embaralhamento para permitir um ajuste per-

feito entre a duração dos códigos de canalização e de embaralhamento (G = 8).

As simulações são desenvolvidas para uma taxa de dados por canal de 480 ksps.

O processo de equalização (RLS) é feito a ńıvel de śımbolo (Sim-

bEq) e emprega subfiltros com dimensões 2Xs (2 ·G) ou 4Xs (4 ·G). O processo

de estimativa dos canais (RLS) é feito a ńıvel de chip e considera que a dimensão

dos filtros empregados é igual à máxima dimensão dos canais de propagação. O

fator de esquecimento do algoritmo RLS (empregado nos processos de estima-

tiva dos canais e de equalização) é igual a 1 (λrls = 1). Assume-se durante

as simulações, que o canal de propagação é fixo durante um quadro e pode ser

representado por um filtro de FIR de dimensão 7 (Lc = 7).

Nas figuras 124 e 125, são apresentados os desempenhos do método

de CSTBC-RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissão (At = 2)

e uma e duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), respectivamente, em função
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da SNR e do número de iterações empregado no processo de estimativa dos

canais. Assume-se que o processo de equalização emprega subfiltros de dimensão

2Xs e que são usados 25 śımbolos de treinamento por antena de transmissão. O

método de CSTBC-RLS-EPC é usado como referência de desempenho.

O método de CSTBC-RLS-EPCICE sem nenhuma iteração

(Niter = 0) é equivalente ao método de CSTBC-RLS-EPCCE. Deste modo, pode-

se verificar que, com apenas uma iteração, 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 (Ar = 1 e Ar = 2), ofere-

cendo ganhos significativos de desempenho em relação ao método de CSTBC-

RLS-EPCCE à medida que a SNR aumenta e mostrando as vantagens do novo

método de estimativa de canal iterativo e do cancelamento de interferência inter-

antena. Para o caso de uma antena de recepção (Ar = 1), pode-se obter um

ganho de aproximadamente 2.5 dB para uma BER de 1 · 10−4 e para o caso

de duas antenas de recepção (Ar = 2), pode-se obter aproximadamente 2.5 dB

para uma BER de 1 · 10−5.

Nas figuras 126 e 127, são apresentadas as BER obtidas pelo uso do

método de CSTBC-RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissão

(At = 2) e uma e duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), respectivamente,

em função da SNR e do número de iterações do processo de estimativa dos

canais. Assume-se que o processo de equalização emprega subfiltros de dimensão

4Xs e que são usados 50 śımbolos de treinamento por antena de transmissão. O

método de CSTBC-RLS-EPC é usado como referência de desempenho.

Analisando os resultados obtidos, pode-se verificar que, com ape-

nas uma iteração, o método de CSTBC-RLS-EPCICE apresenta as mesmas

figuras de desempenho que o método de CSTBC-RLS-EPC para os dois casos

analisados (Ar = 1 e Ar = 2). Para o caso de uma antena de recepção (Ar = 1),

pode-se obter um ganho de aproximadamente 0.7 dB para uma BER de 1 ·10−4

e para o caso de duas antenas de recepção (Ar = 2), pode-se obter aproximada-

mente 1 dB para uma BER de 1 · 10−5.
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Figura 124: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (SimbEq), em função

do número de iterações e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1,

G = 8, Nw = 4, Ne = 16, Nt = 25 e Lc = 7)
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Figura 125: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (SimbEq), em função

do número de iterações e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2,

G = 8, Nw = 4, Ne = 16, Nt = 25 e Lc = 7)
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Figura 126: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (SimbEq), em função

do número de iterações e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1,

G = 8, Nw = 4, Ne = 32, Nt = 50 e Lc = 7)

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
10

−6

10
−5

10
−4

10
−3

10
−2

10
−1

10
0

B
E

R

SNR (dB)

CSTBC (SimbEq) − Comparação de Desempenho (A
r
=2)

N
fr

=4000                             
N

s
=500                                

N
w
=4                                  

N
t
=50                                 

G=8                                    
Dimensão dos Subfiltros=32     
Comp. de Multipercurso=3 / Compr. do Canal=7

CSTBC−RLS−EPC                 
CSTBC−RLS−EPCICE (N

iter
=0)

CSTBC−RLS−EPCICE (N
iter

=1)

Figura 127: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (SimbEq), em função

do número de iterações e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2,

G = 8, Nw = 4, Ne = 32, Nt = 50 e Lc = 7)



243

8.4.5 CSTBC-DFE-RLS-EPCICE usando Códigos Curtos para Ca-

nais com Desvanecimento Seletivo em Freqüência

Nesta subseção, são apresentados alguns resultados de simulação

para o downlink de um sistema W-CDMA śıncrono empregando o método

de CSTBC-DFE-RLS-EPCICE (métodos de STBC-DFE-RLS-EPCICE empre-

gando a abordagem a ńıvel de chip) para canais com desvanecimento seletivo

em freqüência. A modificação proposta, em relação à subseção anterior, con-

siste basicamente na aplicação do método não-linear de DFE-RLS ao processo

de equalização associado à CSTBC, com o intuito de obter uma melhora adici-

onal no desempenho do sistema em canais de propagação com desvanecimentos

severos [Pro95].

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (Nw = 4) por

célula, cada um associado a um usuário espećıfico. Os streams de dados transmi-

tidos em cada DPCH são compostos por 500 śımbolos (Ns = 500), divididos em

dois substreams de 250 śımbolos (Nsb = 250). Os resultados apresentados são

obtidos avaliando 2500 quadros (Nfr = 2500). Os śımbolos de treinamento estão

presentes nos dois blocos que compõem o stream e são adicionados śımbolos de

guarda para evitar a IBI.

O processo de espalhamento espectral ortogonal para a canalização

é feito através da utilização de códigos de Walsh (G = 8) e o processo de emba-

ralhamento é obtido através do uso de códigos curtos de Gold (G=7). Um chip

é adicionado ao final do código de embaralhamento para permitir um ajuste per-

feito entre a duração dos códigos de canalização e de embaralhamento (G = 8).

As simulações são desenvolvidas para taxas de transmissão de dados por canal

de 480 ksps.

O processo de equalização (DFE-RLS) é feito a ńıvel de śımbolo

(SimbEq) e emprega subfiltros de alimentação direta com dimensões 2Xs (2 ·
G) ou 4Xs (4 · G) e subfiltros de realimentação com dimensão unitária. O

processo de estimativa dos canais de propagação (RLS) é feito a ńıvel de chip e

considera que a dimensão dos filtros empregados é igual à dimensão máxima dos
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canais de propagação. O fator de esquecimento dos algoritmos RLS (empregado

na estimativa dos canais de propagação) e DFE-RLS (empregado no processo

de equalização) é igual a 1 (λrls = 1 e λdfe−rls = 1). Assume-se durante as

simulações, que o canal de propagação é fixo durante um quadro e pode ser

representado por um filtro de FIR com dimensão 7 (Lc = 7).

Nas figuras 128 e 129, são apresentados os desempenhos do método

de CSTBC-DFE-RLS-EPCICE para os casos de duas antenas de transmissão

(At = 2) e uma e duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), respectivamente,

em função da SNR e do número de iterações empregado no processo de esti-

mativa dos canais. Assume-se que o processo de equalização emprega subfiltros

de dimensão 2Xs e que são usados 25 śımbolos de treinamento por antena de

transmissão. O método de CSTBC-DFE-RLS-EPC é usado como referência de

desempenho.

Pode-se facilmente verificar que o método de CSTBC-DFE-RLS-

EPCICE sem nenhuma iteração (Niter = 0) é equivalente ao método de CSTBC-

DFE-RLS-EPCCE. Assim, analisando os resultados obtidos, pode-se verificar

que, com apenas uma iteração, 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 (Ar = 1 e Ar = 2), oferecendo um ganho sig-

nificativo de desempenho em relação ao método de CSTBC-DFE-RLS-EPCCE

à medida que a SNR aumenta.

Considerando primeiramente o caso de uma antena de recepção

(Ar = 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 ·10−4 em relação

ao método de CSTBC-DFE-RLS-EPCCE, enquanto que, para o caso de duas

antenas de recepção (Ar = 2), pode-se obter um ganho de desempenho maior

que 7 dB para uma BER de 1 · 10−5.
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Figura 128: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando o método de CSTBC-DFE-RLS-EPCICE (SimbEq), em

função do número de iterações e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2,

Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nff = 16, Nfb = 1, Nt = 25 e Lc = 7)
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Figura 129: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção empregando o método de CSTBC-DFE-RLS-EPCICE (SimbEq), em

função do número de iterações e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2,

Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nff = 16, Nfb = 1, Nt = 25 e Lc = 7)
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8.4.6 CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-

MIMO-JEC usando Códigos Longos para Canais com Desva-

necimento Seletivo em Freqüência

Nesta subseção, são apresentados alguns resultados de simulação

para o downlink de um sistema W-CDMA śıncrono empregando códigos 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 ńıvel de chip) para canais

com desvanecimento seletivo em freqüência.

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (Nw = 4)

por célula, cada um associado a um usuário espećıfico. Os streams de dados

transmitidos em cada DPCH são compostos por 500 śımbolos (Ns = 500), di-

vididos em dois substreams de 250 śımbolos (Nsb = 250). Os resultados de

simulação apresentados são obtidos avaliando 2500 quadros (Nfr = 2500) por

parâmetro avaliado. Os śımbolos de treinamento estão presentes nos dois blocos

que compõem o stream e são adicionados alguns śımbolos de guarda para evitar

a IBI.

O processo de espalhamento espectral ortogonal para a canalização

é obtido através da utilização de códigos curtos de Walsh (G = 8), enquanto

que o processo de embaralhamento é obtido através da utilização de códigos

longos aleatórios com duração igual à duração de um quadro (500 śımbolos).

As simulações são desenvolvidas para uma taxa de dados por canal igual a 480

ksps.

O processo de equalização (RLS) é feito a ńıvel de chip (ChipEq) e

emprega subfiltros com dimensões 1Xl (1·Lc), 2Xl (2·Lc+1) ou 4Xl (4·Lc+1). O

processo de estimativa dos canais de propagação (RLS) também é feito a ńıvel

de chip e considera que a dimensão dos filtros empregados é igual à máxima

dimensão dos canais de propagação. O fator de esquecimento do algoritmo RLS

(empregado nos processos de estimativa dos canais e de equalização) é igual a 1

(λrls = 1).
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Como o processo adaptativo é elaborado a ńıvel de chip, o efeito

da quantidade de śımbolos de treinamento é aplicada, na verdade, através de

um fator multiplicativo de G (por exemplo, Nt = 50 representa 50 · G chips de

treinamento).

Assume-se durante as simulações, que o canal de propagação é fixo

durante um quadro (abordagem quase estática) e pode ser representado por um

filtro de FIR de dimensão 17 (Lc = 17). A cada quadro transmitido, é gerado

um novo canal de propagação, composto por 3 componentes de multipercurso

independentes, cujas envoltórias e fases apresentam distribuições 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, são 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 transmissão (At = 2) e uma antena

de recepção (Ar = 1) variando a quantidade de śımbolos de treinamento por

antena de transmissão e a dimensão dos subfiltros utilizados no processo de

equalização, para uma SNR de 10 dB. Com o intuito de obter um compromisso

entre throughput e convergência, a quantidade máxima de śımbolos de treina-

mento por antena de transmissão é limitada a 50 śımbolos (20% do total de

śımbolos transmitidos por quadro de dados).

Nas figuras 130 e 131, são apresentados os desempenhos dos

métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em

função do número de śımbolos de treinamento por antena de transmissão (Nt)

e das dimensões dos subfiltros utilizados no processo de equalização (1Xl, 2Xl e

4Xl). Considerando que haja uma quantidade suficiente de śımbolos de treina-

mento (Nt > 30), pode-se verificar que aumentando a dimensão dos subfiltros

de 1Xl para 2Xl, obtém-se um ganho significativo de desempenho, à medida que

a quantidade de śımbolos de treinamento aumenta. Entretanto, para a faixa de

śımbolos de treinamento analisada, aumentando a dimensão dos subfiltros para

4Xl, há uma redução do desempenho em relação a aquele obtido empregando
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subfiltros de dimensão 2Xl. Embora o desempenho dos métodos de CSTBC-

RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE empregando subfiltros de dimensão 4Xl ten-

dem assintoticamente a superar a aquele obtido pelo emprego de subfiltros de

dimensão 2Xl.

Na figura 132, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-

RLS-MIMO-JEC, em função do número de śımbolos de treinamento (Nt) e

da dimensão dos subfiltros utilizados no processo de equalização (1Xl e 2Xl).

Considerando que haja uma quantidade suficiente de śımbolos de treinamento

(Nt > 30), pode-se verificar que o aumento da dimensão dos subfiltros para 2Xl

pode oferecer uma melhora no desempenho em relação a aquele oferecido pelo

emprego de subfiltros de dimensão 1Xl.

Na figura 133, é apresentada uma comparação de desempenho en-

tre os três métodos de CSTBC analisados, em função do número de śımbolos de

treinamento (Nt) e da dimensão dos subfiltros utilizados no processo de equa-

lização. Pode-se verificar que, para a SNR e quantidade de śımbolos de trei-

namento analisados, o método de CSTBC-RLS-EPC apresenta um ganho signi-

ficativo de desempenho em relação aos demais métodos. Nota-se ainda que os

desempenhos dos métodos de CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC

empregando subfiltros de dimensão 2Xl são aproximadamente iguais.
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Figura 130: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com

3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 17)
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Figura 131: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq), em função

do tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal

com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 17)
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Figura 132: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em função

do tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal

com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 17)
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Figura 133: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de

śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8,

Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 17)



251

Nas figuras 134, 135, 136 e 137, são 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 transmissão (At = 2) e duas an-

tenas de recepção (Ar = 2) variando a quantidade de śımbolos de treinamento

por antena de transmissão e a dimensão dos subfiltros utilizados no processo de

equalização, para uma SNR de 10 dB. A quantidade máxima de śımbolos de

treinamento por antena de transmissão também é limitada a 50 śımbolos.

Nas figuras 134 e 135 são apresentados os desempenhos dos

métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em

função do número de śımbolos de treinamento e da dimensão dos subfiltros

(1Xl, 2Xl e 4Xl). Pode-se verificar que aumentando a dimensão dos subfiltros

de 1Xl para 2Xl, obtém-se um ganho significativo de desempenho, à medida

que a quantidade de śımbolos de treinamento aumenta. Enquanto que o ga-

nho de desempenho oferecido pelo aumento da dimensão dos subfiltros de 2Xl

para 4Xl só se faz presente se Nt for maior que 30 śımbolos, 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 função do número de śımbolos de treinamento (Nt) e da

dimensão dos subfiltros utilizados no processo de equalização (1Xl e 2Xl). Pode-

se verificar que o aumento da dimensão dos subfiltros para 2Xl ocasiona uma

redução no desempenho, em relação a aquele oferecido pelo emprego de subfiltros

de dimensão 1Xl, para toda a faixa de śımbolos de treinamento analisada.

Na figura 137 é apresentada uma comparação de desempenho entre

os três métodos de CSTBC analisados, em função do número de śımbolos de trei-

namento (Nt) e da dimensão dos subfiltros utilizados no processo de equalização.

Pode-se verificar que, para a SNR e quantidade de śımbolos de treinamento

analisados, o método de CSTBC-RLS-EPC apresenta um ganho significativo de

desempenho em relação aos demais métodos. Nota-se ainda que os desempenhos

dos métodos de CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC empregando

subfiltros de dimensão 2Xl e 1Xl, respectivamente, são aproximadamente iguais.
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Figura 134: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com

3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 17)
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Figura 135: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq), em função

do tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um canal

com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 17)
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Figura 136: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em

função do tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de śımbolos de treinamento (Nt) para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 17)
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Figura 137: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e do número de

śımbolos de treinamento (Nt) para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8,

Nw = 4, SNR = 10 e Lc = 17)
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Nas figuras 138, 139 e 140, são apresentados os desempenhos dos

métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-

JEC para o caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma antena de

recepção (Ar = 1) em função da SNR, para diferentes subfiltros utilizados no

processo de equalização. Com o intuito de obter figuras de desempenho que

levem em consideração um compromisso entre throughput e treinamento, são

analisadas as situações onde são empregados 25 śımbolos de treinamento por

antena de transmissão (10% do total de śımbolos transmitidos por quadro).

Nas figuras 138 e 139, são apresentados os desempenhos dos

métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em

função da SNR e das dimensões dos subfiltros utilizados no processo de equa-

lização (1Xl, 2Xl e 4Xl). Pode-se verificar que à medida que a SNR aumenta,

o aumento da dimensão dos subfiltros resulta num aumento significativo do de-

sempenho. Entretanto, o ganho de desempenho oferecido pelo aumento dos

subfiltros de 2Xl para 4Xl só se faz presente se a SNR 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 função da SNR e dos subfiltros utilizados no processo de

equalização (1Xl e 2Xl). Pode-se verificar que à medida que a SNR aumenta, o

aumento da dimensão dos subfiltros também resulta num aumento significativo

do desempenho. Entretanto, o ganho de desempenho oferecido pelo aumento

dos subfiltros de 1Xl para 2Xl só se faz presente se a SNR for maior que 10 dB.

Na figura 141, é apresentada uma comparação de desempenho

entre os três métodos analisados em função da SNR, para diferentes dimensões

dos subfiltros empregados no processo de equalização. Pode-se verificar que, para

as condições analisadas, o método de CSTBC-RLS-EPC apresenta um ganho

significativo de desempenho em relação aos demais métodos. Nota-se ainda

que os métodos analisados tendem a apresentar assintoticamente um patamar

residual de erro à medida que a SNR aumenta.
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Figura 138: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção usando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq), em função do tamanho

dos subfiltros (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8,

Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 139: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção usando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1,

G = 8, Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 140: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção usando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1,

G = 8, Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 141: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Nas figuras 142, 143 e 144, são apresentados os desempenhos dos

métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-

JEC para o caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma antena de

recepção (Ar = 1) em função da SNR, para diferentes subfiltros utilizados no

processo de equalização. São analisadas agora as situações onde são empregados

50 śımbolos de treinamento por antena de transmissão (20% do total de śımbolos

transmitidos por quadro de dados).

Nas figuras 142 e 143, são apresentados os desempenhos dos

métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em

função da SNR e das dimensões dos subfiltros utilizados no processo de equa-

lização (2Xl e 4Xl). Pode-se verificar que à medida que a SNR aumenta, o

aumento da dimensão dos subfiltros resulta num aumento significativo do de-

sempenho.

Na figura 144, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-

RLS-MIMO-JEC em função da SNR e dos subfiltros utilizados no processo de

equalização (1Xl e 2Xl). Pode-se verificar que à medida que a SNR aumenta, o

aumento da dimensão dos subfiltros também resulta num aumento significativo

do desempenho.

Na figura 145, é apresentada uma comparação de desempenho

entre os três métodos analisados em função da SNR, para diferentes dimensões

dos subfiltros empregados no processo de equalização. Pode-se verificar que, para

as condições analisadas, o método de CSTBC-RLS-EPC apresenta um ganho

significativo de desempenho em relação aos demais métodos.
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Figura 142: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção usando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq), em função do tamanho

dos subfiltros (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8,

Nw = 4, Nt = 50 e Lc = 17)
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Figura 143: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção usando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1,

G = 8, Nw = 4, Nt = 50 e Lc = 17)
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Figura 144: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção usando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1,

G = 8, Nw = 4, Nt = 50 e Lc = 17)
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Figura 145: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nt = 50 e Lc = 17)
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Nas figuras 146, 147 e 148, são apresentados os desempenhos dos

métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-

JEC para o caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e duas antenas de

recepção (Ar = 2) em função da SNR, para diferentes subfiltros utilizados no

processo de equalização. com o intuito de obter figuras de desempenho que

levem em consideração um compromisso entre throughput e treinamento, são

analisadas as situações onde são empregados 25 śımbolos de treinamento por

antena de transmissão (10% do total de śımbolos transmitidos por quadro de

dados).

Nas figuras 146 e 147, são apresentados os desempenhos dos

métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em

função da SNR e das dimensões dos subfiltros utilizados no processo de equa-

lização (1Xl, 2Xl e 4Xl). Pode-se verificar que à medida que a SNR aumenta,

o aumento da dimensão dos subfiltros resulta num aumento significativo do de-

sempenho.

Na figura 148, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-

RLS-MIMO-JEC em função da SNR e dos subfiltros utilizados no processo de

equalização (1Xl e 2Xl). Pode-se verificar que, devido à limitação da quantidade

de śımbolos de treinamento, o aumento da dimensão dos subfiltros resulta numa

redução do desempenho.

Na figura 149, é apresentada uma comparação de desempenho

entre os três métodos analisados em função da SNR, para diferentes dimensões

dos subfiltros empregados no processo de equalização. Pode-se verificar que, para

as condições analisadas, o método de CSTBC-RLS-EPC apresenta um ganho

significativo de desempenho em relação aos demais métodos. Nota-se que, para

o caso de duas antenas de recepção, os métodos analisados também tendem a

apresentar assintoticamente um patamar residual de erro à medida que a SNR

aumenta.
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Figura 146: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção usando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2,

G = 8, Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 147: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção usando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2,

G = 8, Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)



262

0 5 10 15 20 25
10

−6

10
−5

10
−4

10
−3

10
−2

10
−1

10
0

B
E

R

SNR (dB)

CSTBC−RLS−MIMO−JEC (ChipEq) − (A
r
=2)

N
fr

=2500                                                              
N

s
=500                                                                 

N
w
=4                                                                   

N
t
=25                                                                  

G=8                                                                     
Dimensão dos Subfiltros=17,35
Espalhamento Complexo − Códigos Aleatórios     
Comp. de Multipercurso=3 / Compr. do Canal=17

CSTBC−RLS−MIMO−JEC (1X
l
)

CSTBC−RLS−MIMO−JEC (2X
l
)

Figura 148: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção usando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2,

G = 8, Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 149: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Nas figuras 150, 151 e 152, são apresentadas as BER dos métodos

de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC para

o caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e duas antenas de recepção

(Ar = 2) em função da SNR, para diferentes subfiltros utilizados no processo de

equalização. São analisadas agora as situações onde são empregados 50 śımbolos

de treinamento por antena (20% do total de śımbolos transmitidos por quadro

de dados).

Nas figuras 150 e 151, são apresentadas comparações de desempe-

nho para os métodos de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectiva-

mente, em função da SNR e dos subfiltros utilizados no processo de equalização

(2Xl e 4Xl). Pode-se verificar que à medida que a SNR aumenta, o aumento

da dimensão dos subfiltros resulta num aumento significativo do desempenho.

Na figura 152, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-

RLS-MIMO-JEC em função da SNR e dos subfiltros utilizados no processo de

equalização (1Xl e 2Xl). Pode-se verificar que, devido à limitação da quantidade

de śımbolos de treinamento, o aumento da dimensão dos subfiltros resulta numa

redução do desempenho.

Na figura 153, é apresentada uma comparação de desempenho

entre os três métodos analisados em função da SNR, para diferentes dimensões

dos subfiltros empregados no processo de equalização. Pode-se verificar que, para

as condições analisadas, o método de CSTBC-RLS-EPC apresenta um ganho

significativo de desempenho em relação aos demais métodos. Nota-se ainda

que os métodos analisados tendem a apresentar assintoticamente um patamar

residual de erro à medida que a SNR aumenta.
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Figura 150: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção usando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2,

G = 8, Nw = 4, Nt = 50 e Lc = 17)
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Figura 151: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção usando o método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2,

G = 8, Nw = 4, Nt = 50 e Lc = 17)
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Figura 152: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção usando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2,

G = 8, Nw = 4, Nt = 50 e Lc = 17)
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Figura 153: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção usando os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC (ChipEq), em função do tamanho dos subfiltros (Ne) e da SNR para um

canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nt = 50 e Lc = 17)
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Nas figuras 154 e 155, são apresentadas as curvas de aprendizado

do método de CSTBC-RLS-EPC para os casos de duas antenas de transmissão

(At = 2) e uma e duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), respectivamente,

para subfiltros utilizados no processo de equalização de diferentes dimensões

(1Xl, 2Xl e 4Xl), considerando uma SNR de 10 dB.

Verifica-se que, para o método de CSTBC-RLS-EPC (e também

para o método de CSTBC-RLS-EPCCE), aumentando a dimensão dos subfil-

tros empregados no processo de equalização, pode-se obter uma redução do MSE

tanto para o caso de uma antena como de duas antenas de recepção, embora

seja necessário um tempo maior de aprendizado (maior número de śımbolos de

treinamento). Nota-se ainda que, as taxas de convergência das curvas de apren-

dizado para os casos de subfiltros com dimensão 1Xl, 2Xl e 4Xl não aumentam

com o aumento do número de antenas de recepção utilizado.

Nas figuras 156 e 157, são apresentadas as curvas de aprendizado

do método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC para os casos de duas antenas de trans-

missão (At = 2) e uma e duas antenas de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), respecti-

vamente, considerando diferentes dimensões dos subfiltros (1Xl e 2Xl) utilizados

no processo de equalização para uma SNR de 10 dB.

Para o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC empregando uma an-

tena de recepção, o aumento da dimensão dos subfiltros empregados no processo

de equalização requer uma tempo de treinamento expressivo para oferecer uma

redução do MSE (Nt > 40, ou seja, maior que 320 chips). Para o caso de duas an-

tena de recepção, o aumento da dimensão dos subfiltros empregados no processo

de equalização requer uma tempo de treinamento ainda maior e, para a faixa de

śımbolos de treinamento analisada, o aumento da dimensão dos subfiltros não

oferece uma redução 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 condições analisadas.
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Figura 154: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq) em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) para um canal com 3 componentes de multipercurso (At = 2,

Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Ne = 17, 35, 69, SNR = 10 e Lc = 17)
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Figura 155: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq) em função do

tamanho dos subfiltros (Ne) para um canal com 3 componentes de multipercurso (At = 2,

Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Ne = 17, 35, 69, SNR = 10 e Lc = 17)
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Figura 156: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e 1

antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq) em função

do tamanho dos subfiltros (Ne) para um canal com 3 componentes de multipercurso (At = 2,

Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Ne = 17, 35, SNR = 10 e Lc = 17)
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Figura 157: Curva de aprendizado de um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e 2

antenas de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq) em função

do tamanho dos subfiltros (Ne) para um canal com 3 componentes de multipercurso (At = 2,

Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Ne = 17, 35, SNR = 10 e Lc = 17)
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8.4.7 Comparação entre a CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE

e CSTBC-RLS-MIMO-JEC usando Códigos Curtos e Códigos

Longos para Canais com Desvanecimento Seletivo em

Freqüência

Nesta subseção, são apresentadas comparações de desempenho en-

tre o downlink de sistemas W-CDMA śıncronos empregando códigos de embara-

lhamento longos e códigos 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 freqüência.

Os sistemas analisados empregam 4 DPCH (Nw = 4) por célula,

cada um associado a um usuário espećıfico. Os streams de dados transmitidos

em cada DPCH são compostos por 500 śımbolos (Ns = 500), divididos em

dois substreams de 250 śımbolos (Nsb = 250). Os resultados apresentados são

obtidos avaliando 2500 quadros (Nfr = 2500). Com o intuito de obter figuras

de desempenho que levem em consideração um compromisso entre throughput e

convergência, considera-se o emprego de 25 śımbolos de treinamento por antena

(10% do total de śımbolos transmitidos por quadro de dados).

Para ambos os sistemas comparados, o processo de espalhamento

espectral ortogonal para a canalização é feito através da utilização de códigos

de Walsh (G = 8). Para o caso de códigos de embaralhamento curtos, são

usados códigos aleatórios com peŕıodo de repetição igual à duração de śımbolo

(G = 8). Para o caso de códigos de embaralhamento longos, são empregados

códigos aleatórios com duração igual à duração de um quadro (500 śımbolos).

As simulações são desenvolvidas para uma taxa de dados por canal igual a 480

ksps.

O processo de equalização (RLS) é feito a ńıvel de chip (ChipEq)

e emprega subfiltros com dimensões 2Xl (2 · Lc + 1). O processo de estimativa

dos canais (RLS) também é feito a ńıvel de chip e considera que a dimensão

dos filtros empregados é igual à dimensão dos canais de propagação. O fator de

esquecimento do algoritmo RLS é igual a 1 (λrls = 1).
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Assume-se durante as simulações, que o canal de propagação é fixo

durante um quadro e pode ser representado por um filtro de FIR de dimensão 17

(Lc = 17). A cada quadro transmitido, é gerado um novo canal de propagação,

composto por 3 componentes de multipercurso independentes, cujas envoltórias

e fases apresentam distribuições 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, são apresentadas as BER em função

da SNR dos métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC para o caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma

antena de recepção (Ar = 1), considerando sistemas empregando códigos de

embaralhamento curtos e longos.

Nas figuras 158 e 159, são apresentadas comparações de desempe-

nho entre o uso de códigos de embaralhamento curtos e longos, para os métodos

de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em função da

SNR. Pode-se verificar que à medida que a SNR aumenta, os sistemas empre-

gando códigos longos apresentam um aumento significativo do desempenho em

relação a aqueles empregando códigos curtos.

Na figura 160, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-

RLS-MIMO-JEC em função da SNR e do tipo de código de embaralhamento

usado. Pode-se verificar que, para o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC, o uso

de códigos longos também apresenta um aumento significativo do desempenho.

Na figura 161, é apresentada uma comparação de desempenho en-

tre os métodos analisados em função da SNR e do tipo de código de embaralha-

mento usado. Pode-se verificar que, para as condições analisadas, o método de

CSTBC-RLS-EPC empregando códigos de embaralhamento longos apresenta um

ganho significativo de desempenho em relação aos demais métodos. Como men-

cionado anteriormente, as comparações com o método de CSTBC-RLS-MIMO-

JEC devem levar em consideração o aumento da complexidade quando são em-

pregados subfiltros de mesma dimensão que os demais métodos.
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Figura 158: Comparação de desempenho entre códigos curtos e códigos longos (aleatórios)

para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção usando

o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq) considerando Ne = 35 (At = 2, Ar = 1, G = 8,

Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 159: Comparação de desempenho entre códigos curtos e códigos longos (aleatórios)

para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção usando o

método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq) considerando Ne = 35 (At = 2, Ar = 1, G = 8,

Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 160: Comparação de desempenho entre códigos curtos e códigos longos (aleatórios)

para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção usando o

método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq) considerando Ne = 35 (At = 2, Ar = 1, G = 8,

Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 161: Comparação de desempenho entre códigos curtos e códigos longos (aleatórios)

para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção usando

os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq)

considerando Ne = 35 (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Nas figuras 162, 163 e 164, são apresentadas as BER em função

da SNR dos métodos de CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-

RLS-MIMO-JEC para o caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e duas

antenas de recepção (Ar = 2), considerando sistemas empregando códigos de

embaralhamento curtos e longos.

Nas figuras 162 e 163, são apresentadas comparações de desempe-

nho entre o uso de códigos de embaralhamento curtos e longos, para os métodos

de CSTBC-RLS-EPC e CSTBC-RLS-EPCCE, respectivamente, em função da

SNR. Pode-se verificar que à medida que a SNR aumenta, os sistemas empre-

gando códigos longos apresentam um aumento significativo do desempenho em

relação a aqueles empregando códigos curtos.

Na figura 164, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-

RLS-MIMO-JEC em função da SNR e do tipo de código de embaralhamento

usado. Pode-se verificar que, devido à quantidade limitada de śımbolos de treina-

mento, o aumento de desempenho oferecido pelo uso de códigos longos é bastante

reduzido (aproximadamente 0.5 dB).

Na figura 165, é apresentada uma comparação de desempenho

entre os três métodos analisados em função da SNR e do tipo de código de

embaralhamento usado. Pode-se verificar que, para as condições analisadas, o

método de CSTBC-RLS-EPC empregando códigos de embaralhamento longos

apresenta um ganho significativo de desempenho em relação aos demais métodos

em quase toda a faixa de SNR analisada. Todavia, para SNR maiores que 18

dB, o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC empregando códigos de embaralha-

mento curtos e longos apresenta um ganho adicional de desempenho em relação

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 são empregados subfiltros de mesma dimensão que os

demais métodos.
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Figura 162: Comparação de desempenho entre códigos curtos e códigos longos (aleatórios)

para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção usando

o método de CSTBC-RLS-EPC (ChipEq) considerando Ne = 35 (At = 2, Ar = 2, G = 8,

Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 163: Comparação de desempenho entre códigos curtos e códigos longos (aleatórios)

para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção usando o

método de CSTBC-RLS-EPCCE (ChipEq) considerando Ne = 35 (At = 2, Ar = 2, G = 8,

Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 164: Comparação de desempenho entre códigos curtos e códigos longos (aleatórios)

para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção usando

o método de CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq) considerando Ne = 35 (At = 2, Ar = 2,

G = 8, Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 165: Comparação de desempenho entre códigos curtos e códigos longos (aleatórios)

para um sistema W-CDMA com 2 antenas de transmissão e 2 antenas de recepção usando

os métodos CSTBC-RLS-EPC, CSTBC-RLS-EPCCE e CSTBC-RLS-MIMO-JEC (ChipEq)

considerando Ne = 35 (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nt = 25 e Lc = 17)
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8.4.8 CSTBC-RLS-EPCICE usando Códigos Longos para Canais

com Desvanecimento Seletivo em Freqüência

Nesta subseção, são apresentados alguns resultados de simulação

para o downlink de um sistema W-CDMA śıncrono empregando códigos de em-

baralhamento longos e o método de CSTBC-RLS-EPCICE para canais com

desvanecimento seletivo em freqüência.

Considera-se que o sistema analisado utiliza 4 DPCH (Nw = 4) por

célula, cada um associado a um usuário espećıfico. Os streams de dados transmi-

tidos em cada DPCH são compostos por 500 śımbolos (Ns = 500), divididos em

dois substreams de 250 śımbolos (Nsb = 250). Os resultados apresentados são

obtidos avaliando 4000 quadros (Nfr = 4000). Os śımbolos de treinamento estão

presentes nos dois blocos que compõem o stream e são adicionados śımbolos de

guarda para evitar a IBI. Assume-se que são usados 25 śımbolos de treinamento

por antena de transmissão (10% do total de śımbolos transmitidos por quadro

de dados).

O processo de espalhamento espectral ortogonal para a canalização

é feito através da utilização de códigos de Walsh (G = 8) e o processo de em-

baralhamento é obtido através do uso de códigos aleatórios com duração igual

à duração de um quadro (500 śımbolos). As simulações são desenvolvidas para

uma taxa de dados por canal igual a 480 ksps.

O processo de equalização (RLS) é feito a ńıvel de chip (ChipEq) e

emprega subfiltros com dimensões 2Xl (2 ·Lc +1) ou 4Xl (4 ·Lc +1). O processo

de estimativa dos canais (RLS) também é feito a ńıvel de chip e considera que a

dimensão dos filtros empregados é igual à dimensão dos canais de propagação. O

fator de esquecimento do algoritmo RLS (empregado nos processos de estimativa

dos canais e de equalização) é igual a 1 (λrls = 1). O método de CSTBC-RLS-

EPC é usado, ao longo desta subseção, como referência de desempenho.

Assume-se durante as simulações, que o canal de propagação é fixo

durante um quadro e pode ser representado por um filtro de FIR de dimensão

17 (Lc = 17).
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Nas figuras 166 e 167, são apresentados os desempenhos do método

de CSTBC-RLS-EPCICE empregando subfiltros para o processo de equalização

de dimensão 2Xl e 4Xl, respectivamente, para o caso de duas antenas de trans-

missão (At = 2) e uma antena de recepção (Ar = 1), em função da SNR e do

número de iterações do processo de estimativa dos canais de propagação.

O método de CSTBC-RLS-EPCICE sem nenhuma iteração

(Niter = 0) é equivalente ao método de CSTBC-RLS-EPCCE. Deste modo,

pode-se verificar que, para os dois cenários de subfiltros utilizados no processo

de equalização (2Xl e 4Xl), com apenas uma iteração, o método de CSTBC-RLS-

EPCICE apresenta ganhos significativos de desempenho em relação ao método

de CSTBC-RLS-EPCCE, à medida que a SNR aumenta. Para o cenário de

subfiltros utilizados no processo de equalização de dimensão 2Xl, pode-se obter

um ganho de aproximadamente 8.5 dB para uma BER de 6 · 10−4 e para o

cenário de subfiltros de dimensão 4Xl, pode-se obter um ganho de aproximada-

mente 8 dB para uma BER de 2 · 10−4. Empregando duas iterações, as figuras

de desempenho obtidas pelo método de CSTBC-RLS-EPCICE se tornam muito

próximas às oferecidas pelo método de CSTBC-RLS-EPC, para os dois cenários

analisados.

Na figura 168, é apresentado o desempenho do método de CSTBC-

RLS-EPCICE empregando subfiltros para o processo de equalização de dimensão

4Xl, para o caso de duas antenas de transmissão (At = 2) e duas antenas de

recepção (Ar = 2), em função da SNR e do número de iterações do processo de

estimativa dos canais de propagação.

Analisando os resultados obtidos, pode-se verificar que, com ape-

nas uma iteração, o método de CSTBC-RLS-EPCICE apresenta ganhos sig-

nificativos de desempenho em relação ao método de CSTBC-RLS-EPCCE, à

medida que a SNR aumenta. Como exemplo, pode-se obter um ganho de apro-

ximadamente 4 dB para uma BER de 2 · 10−6. O aumento de uma para duas

iterações não traz nenhum ganho de desempenho para as faixas de SNR e de

BER analisadas.
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Figura 166: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (ChipEq), em função

do número de iterações e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1,

G = 8, Nw = 4, Ne = 35, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 167: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (ChipEq), em função

do número de iterações e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 1,

G = 8, Nw = 4, Ne = 69, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 168: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão e

2 antenas de recepção empregando o método de CSTBC-RLS-EPCICE (ChipEq), em função

do número de iterações e da SNR para um canal com 3 multipercursos (At = 2, Ar = 2,

G = 8, Nw = 4, Ne = 69, Nt = 25 e Lc = 17)
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8.5 Resumo do Caṕıtulo e Principais Comentários

Neste caṕıtulo, as estruturas de STBC propostas no caṕıtulo an-

terior foram estendidas para aplicações em sistemas W-CDMA devido sua im-

portância nos futuros sistemas de comunicação sem fio e a crescente necessidade

de aumentar a capacidade do downlink sem, entretanto, comprometer a comple-

xidade da EM.

Em função das caracteŕısticas dos sistemas W-CDMA, a STBC

pode ser implementada basicamente em dois ńıveis: ńıvel de śımbolo (STBC)

e ńıvel de chip (CSTBC). Em função dos resultados apresentados para canais

planos em freqüência, onde a estrutura a ńıvel de chip se mostrou mais robusta às

variações do canal do que a estrutura a ńıvel de śımbolo, as estruturas propostas

para canais seletivos em freqüência foram desenvolvidas apenas a ńıvel de chip.

As estruturas de CSTBC propostas foram desenvolvidas para sis-

temas W-CDMA empregando códigos de espalhamento curtos e longos. Deste

modo, o processo de equalização associado a CSTBC também pode ser realizado

a ńıvel de śımbolo (para códigos de espalhamento curtos) e a ńıvel de chip (para

códigos de espalhamento longos). A utilização da abordagem a ńıvel de chip para

códigos de espalhamento longos apresenta uma maior robustez a canais com de-

lay spread elevados (maiores que a duração de śımbolo), além de permitir que

o processo de adaptação seja feito a ńıvel de chip, disponibilizando uma quanti-

dade maior de śımbolos de treinamento. Por outro lado, a abordagem a ńıvel de

śımbolo para códigos de espalhamento curtos permite explorar as propriedades

de cicloestacionaridade dos códigos para aumentar a supressão à interferência

quando o delay spread é reduzido (menor que a duração de śımbolo).



9 FUNDAMENTOS DO PRINCÍPIO TURBO

Nos caṕıtulos anteriores, foram propostas várias técnicas diferen-

tes para oferecer um acesso sem fio de alta velocidade, tanto no uplink como

no downlink, mais robusto às distorções causadas pelos canais de propagação

por multipercurso. Entretanto, as técnicas apresentadas não contemplam a uti-

lização dos chamados, métodos de codificação de correção de erro direta (FEC).

A FEC é uma técnica bastante empregada no projeto de sistemas de comu-

nicação digital sem fio para aumentar a confiabilidade e oferecer uma melhora

no desempenho através do mapeamento da seqüência de sinais de informação

numa seqüência de códigos que agrega redundância e memória à informação

transmitida [Pro95], [ZP01], [LM98].

A teoria da informação estabelece que, empregando códigos

aleatórios, pode-se obter taxas de erro tendendo a zero à medida que o bloco

de codificação, ou de maneira equivalente, o comprimento de restrição, tende

ao infinito. Entretanto, não é posśıvel decodificar um código verdadeiramente

aleatório. Além disto, o aumento da complexidade do código associado ao au-

mento do bloco de codificação ou do comprimento de restrição, requer um au-

mento exponencial correspondente na complexidade de decodificação [BMD03].

Assim, normalmente são empregados códigos que oferecem um bom compromisso

entre a taxa de erro e a complexidade de decodificação.

Em 1993, foi apresentado por Berrou, Glavieux e Thitimajshima

[BGT93], um novo esquema de codificação de canal que permite aumentar sig-

nificativamente o desempenho dos métodos de FEC, denominado de codificação

turbo. Nesse trabalho seminal, foram apresentados resultados indicando que

o emprego da codificação turbo possibilita atingir ı́ndices de capacidade muito

281
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próximos das predições indicadas por Shannon para canais AWGN [Sha48] (apro-

ximadamente 0.5 dB do limite de capacidade para uma BER de 1 · 10−5), cau-

sando inicialmente, uma enorme contestação da comunidade cient́ıfica.

A codificação turbo supera o paradoxo entre a taxa de erro e a

complexidade de decodificação através da concatenação de códigos por meio

de entrelaçadores, de forma que o código resultante é suficientemente aleatório

para prover taxas de erro relativamente baixas, e de técnicas iterativas de deco-

dificação baseadas em informação suave, de forma a oferecer um método eficiente

e viável de decodificação.

O termo turbo, associado ao método de codificação apresentado

em [BGT93], foi escolhido fundamentalmente pelo fato do processo de deco-

dificação empregar um método iterativo baseado em realimentação, similar ao

conceito empregado nos turbocompressores usados em motores a combustão, e

não em função das caracteŕısticas dos códigos empregados. Assim, o prinćıpio

turbo está relacionado com o processo iterativo baseado em informação suave,

que é a razão principal do notável desempenho da codificação turbo. Em função

disto, o prinćıpio turbo é muito mais abrangente do que a codificação turbo,

onde foi originalmente concebido, podendo ser aplicado com sucesso a vários ou-

tros problemas de detecção e decodificação, como por exemplo a equalização, a

detecção multiusuário, o processamento espaço-temporal, a codificação espaço-

temporal, a modulação codificada, entre outros.

9.1 Introdução à Correção de Erros Direta

A função básica das técnicas de FEC, como o próprio nome su-

gere, é reduzir a quantidade dos erros de recepção presente em sistemas de

comunicação digital. Isto é normalmente quantificado pela BER, definida pela

relação entre o número de bits recebidos com erro e o total de bits recebidos.

A utilização de técnicas de codificação permite reduzir a SNR necessária, em

relação a um sistema sem codificação, para obter uma dada BER. Esse ganho

na SNR é comumente denominado ganho de codificação.
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9.1.1 Códigos de Bloco

Um dos primeiros métodos práticos de FEC foi desenvolvido em

1950 por Hamming [Ham50]. Os chamados códigos de Hamming são códigos

de bloco com distância mı́nima 3 (dmin = 3) [ZP01] e capacidade para corrigir

apenas um único erro (εt = 1) e detectar no máximo dois erros. Outro trabalho

não menos importante foi desenvolvido por Golay em 1949 [Gol49]. Os chamados

códigos de Golay são códigos de bloco ćıclicos com distância mı́nima 7 (dmin = 7),

permitindo a correção de até três erros (εt = 3) [ZP01].

Os códigos de Hamming e de Golay são exemplos de códigos per-

feitos [Skl88]. Um código perfeito tem a interessante propriedade que todos os

padrões de erros com distância de Hamming dH [ZP01], em relação ao seu padrão

de origem, menores ou iguais a εt podem ser corrigidos através da decodificação

de ML e qualquer padrão de erros com dH , em relação ao seu padrão de origem,

maior que εt não pode ser corrigido [ZP01].

Em 1957, os chamados códigos ćıclicos, uma importante classe de

códigos de bloco, foram apresentados formalmente pela primeira vez [Pra57]. Os

códigos ćıclicos apresentam a propriedade de que qualquer deslocamento ćıclico

de uma palavra de código gera uma nova palavra de código. Devido a esta

propriedade, é posśıvel obter uma estrutura de código mais robusta que pode ser

explorada para reduzir a complexidade do processo de decodificação. Um marco

importante na codificação ćıclica são os chamados códigos BCH, desenvolvidos

independentemente por Hocquenghem em 1959 [Hoc59] e por Bose e Chaudhuri

em 1960 [BR60]. Esses códigos, definidos sobre uma estrutura matemática de

campos finitos [HLY02], são uma subclasse dos códigos ćıclicos binários com

capacidade de correção de múltiplos erros e estão entre os códigos ćıclicos mais

importantes por oferecerem um ganho de codificação significativo, uma ampla

gama de taxas de codificação e uma complexidade de decodificação viável para

implementações de alta velocidade [Pet60].

Em 1960, os códigos BCH foram estendidos para alfabetos não

binários por Reed e Solomon [RS60]. Os chamados códigos de Reed-Solomon
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são efetivos na correção de erros em rajadas e apresentam, para uma dada taxa

de codificação, a maior distância mı́nima posśıvel para um código linear. Após

a introdução de algoritmos eficientes de decodificação, como o algoritmo pro-

posto por Berlekamp em [Ber65], a implementação do método de Reed-Solomon

tornou-se viável e seguiram-se uma série de aplicações no campo espacial, na

transmissão de v́ıdeo digital (DVB) e em sistemas de audio digital (compact

disc). Os códigos de Reed-Solomon são também comumente encontrados numa

estrutura concatenada [ZP01], [Pro95].

Atualmente, os chamados códigos de cheque de paridade de baixa

densidade (LDPC), originalmente descobertos por Gallager em 1962 [Gal62],

têm recebido um crescente interesse após a descoberta que apresentam um de-

sempenho muito próximo do limite estabelecido por Shannon [RU03].

Apesar do sucesso dos códigos de bloco, existe uma série de des-

vantagens com relação a seu uso como a necessidade de receber completamente

uma palavra de código antes de iniciar o processo de decodificação, a necessi-

dade de um sincronismo de quadro preciso, o emprego t́ıpico do processo de

decodificação baseado em decisão abrupta e um desempenho ruim para SNR

baixas. Na verdade, a redução de desempenho dos códigos de bloco está associ-

ada ao processo de decodificação baseado em decisão abrupta e não a estrutura

dos códigos. Assim, recentemente vários algoritmos de decodificação em treliça

baseados em decisão suave foram propostos [LKFF98], [HLY02] com o intuito

de oferecer ganhos adicionais de desempenho à codificação de bloco.

A estratégia geral empregada pelos códigos de bloco consiste em

agruparNq bits da seqüência de informação a ser transmitida em blocos, denomi-

nados qb(ζ), e acrescentar a cada bloco Nl−Nq bits de redundância, produzindo

palavras de código qc(ζ) compostas por Nl bits. O código resultante (Nl, Nq),

apresenta uma taxa de codificação dada por Nq/Nl e a habilidade de corrigir εt

erros, determinados por:

εt =

�
(dmin − 1)

2 � (209)
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Onde,

dmin é a distância de Hamming mı́nima do código [ZP01]

bxc representa o maior inteiro que não excede x

Considerando a utilização de códigos de bloco lineares, o processo

de codificação (Nl, Nq) pode ser completamente especificado pela matriz de codi-

ficação de canal Gc [ZP01], composta por Nq linhas linearmente independentes

de vetores com Nl elementos. Assim, todas as palavras de código podem ser

geradas pela combinação linear dos Nq vetores linha.

Seja a matriz de codificação de canal Gc, dada por:

Gc =

�
�
�
�
�

� g0

...

gNq−1

�
�
�
�
�

�
=

�
�
�
�
�

� g0,0 · · · g0,Nl−1

...
...

...

gNq−1,0 · · · gNq−1,Nl−1

�
�
�
�
�

�
(210)

E seja o ζ-ésimo bloco de dados de informação qb(ζ) a ser codifi-

cado, dado por:

qb(ζ) = [qb(ζ), · · · , qb(ζ +Nq − 1)]T , qb(i) ∈ GF (2) (211)

Pode-se determinar a palavra de código qc(ζ) de dimensão Nl

como:

qc(ζ) = GT
c · qb(ζ) (212)

Onde,

qc(ζ) = [qc(ζ), · · · , qc(ζ +Nl − 1)]T (213)
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9.1.2 Códigos Convolucionais

As desvantagens apontadas pelo emprego dos códigos de bloco

podem ser evitadas através do uso de uma outra classe de códigos, os chama-

dos códigos convolucionais, introduzidos pela primeira vez por Elias em 1955

[Eli55]. Diferentemente dos códigos de bloco, os códigos convolucionais adicio-

nam informação de redundância a um stream cont́ınuo de dados de informação

e dependência entre seus bits sucessivos através do emprego de registradores de

deslocamento lineares (LSR) [Skl88]. Assim, os dados codificados dependem não

somente dos bits de informação atuais, mas dos bits anteriores, resultando numa

estrutura de codificação mais complexa que não pode ser dividida em palavras

de código.

Cada conjunto de Nl bits na sáıda do processo de codificação é

uma combinação linear de Nq bits de entrada e de Np bits armazenados nos

LSR. A quantidade de bits necessária para determinar cada sáıda é denominada

de comprimento de restrição (Kl). Assim, os códigos convolucionais podem ser

completamente caracterizados pelos parâmetros Nl, Nq e Kl. A taxa de codi-

ficação é dada pela quantidade de bits de entrada num intervalo de codificação,

dividida pela quantidade de bits de sáıda no mesmo intervalo (Nq/Nl). Da

mesma forma que a seqüência de dados de informação é continuamente codi-

ficada, ela pode ser continuamente decodificada, permitindo manter a latência

total do processo a ńıveis aceitáveis.

A maior vantagem dos códigos convolucionais é sua habilidade em

utilizar algoritmos de decodificação em treliça de decisão suave. Embora vários

algoritmos de decodificação empregando decodificação seqüencial tenham sido

apresentados na literatura [Woz57], [WR61], [Fan63], [Mas63], [ZP01], somente

com a introdução do algoritmo de MLSE proposto por Viterbi em 1967 [Vit67]

que uma solução ótima no sentido de ML se tornou prática, permitindo a exten-

siva aplicação da codificação convolucional nos sistemas de comunicação. Uma

interpretação clássica do algoritmo de Viterbi pode ser encontrada no trabalho

de Forney apresentado em [For73]. Embora o algoritmo de Viterbi seja ótimo
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no sentido de minimizar a probabilidade de erro de seqüência, ele não mini-

miza necessariamente a probabilidade de erro de bit (ou de śımbolo). A sáıda

do decodificador de Viterbi não oferece nenhuma informação da confiabilidade

dos dadosR decodificados (informação suave) ou da probabilidade a posteriori

(APP). Em muitos esquemas de FEC é desejável ter dispońıvel, além do sinal de-

codificado, informação da confiabilidade associada ao processo de decodificação

para permitir um processamento posterior adicional e melhorar o desempenho

do sistema. Por exemplo, nos chamados códigos concatenados, a sáıda suave

do decodificador interno pode ser usada como entrada suave do decodificador

externo, possibilitando uma decodificação baseada em decisão suave. Em 1974,

Bahl, Cocke, Jelinek e Raviv apresentaram em [BCJR74] um esquema de decodi-

ficação com sáıda suave, denominado esquema de decodificação de probabilidade

a posteriori máxima (MAP), também designado BCJR em homenagem a seus

inventores, que oferece a mı́nima BER posśıvel (ótimo 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 prática até o surgimento da

codificação turbo [BGT93], [BG96]. Os algoritmos de MAP e suas variantes

Log-MAP e Max-Log-MAP [HLY02], têm recebido uma grande atenção no de-

senvolvimento de métodos iterativos de decodificação de sáıda suave para os

chamados códigos turbo.

O processo de codificação convolucional pode ser descrito por

várias representações diferentes, entre elas, as representações polinomial, de es-

tados e em treliça [Skl88], [ZP01], [Pro95]. Por simplicidade, será discutida a

seguir, a representação polinomial para um processo de codificação convolucional

binário com Nq = 1. Considerando que seja posśıvel descrever o codificador con-

volucional como um conjunto de Nl polinômios geradores (g0(D), · · · , gNl−1(D))

[ZP01], dados por:

gj(D) = gj,0 + gj,1 ·D + · · ·+ gj,Kl−1 ·DKl−1 (214)
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Onde,

gj(D) é o j-ésimo polinômio gerador que compõem o processo de codificação

gj,i é o i-ésimo coeficiente do j-ésimo polinômio gerador

Kl é o comprimento de restrição

E representando o stream total de dados de informação a ser co-

dificado na seguinte forma polinomial:

qb(D) = qb(0) + qb(1) ·D + · · ·+ qb(Nb − 1) ·DNb−1 (215)

Onde,

qb(i) é o i-ésimo bit do stream de dados de informação

Nb é a quantidade total de bits de dados de informação a ser transmitida

Pode-se obter as sáıdas do codificador por:

oc(D) =

�
�
�
�
�

� o0(D)
...

oNl−1(D)

�
�
�
�
�

�
= qb(D) ·

�
�
�
�
�

� g0(D)
...

gNl−1(D)

�
�
�
�
�

�
(216)

Assim, o stream de dados codificados, na sáıda do processo de

codificação, pode ser representado por:

qc(D) = o0(D
Nl) + o1(D

Nl) ·D + · · ·+ oNl
·DNl−1 (217)

Onde,

oj(D
Nl) é a sáıda do j-ésimo polinômio gerador deslocado temporalmente por

Nl

Normalmente, são adicionados ao final do stream de dados, antes

da codificação, Kl − 1 zeros para preparar o LSR para uma nova codificação

[Skl88].
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A representação polinomial pode ainda ser expressa através de

notação vetorial [Skl88]. Assim, tem-se que:

Gc = [ğ0, · · · , ğNl−1] (218)

Onde,

ğj = [gj,0, · · · , gj,Kl−1]
T (219)

gj,i é o i-ésimo coeficiente do j-ésimo polinômio gerador gj(D)

Representando o stream total de dados de informação qb por:

qb = [qb(0), · · · , qb(Nb − 1)]T (220)

Pode-se obter as sáıdas do codificador convolucional por:

�
�
�
�
�

� o0

...

oNb+Kl−2

�
�
�
�
�

�
= qb ∗Gc =

�
�
�
�
�

� o0,0 · · · o0,Nl−1

...
...

...

oNb+Kl−2,0 · · · oNb+Kl−2,Nl−1

�
�
�
�
�

�
(221)

Onde,

oj = [oj,0, · · · , oj,Nl−1]

∗ representa a operação de convolução

Assim, o stream de dados codificados, na sáıda do processo de

codificação, pode ser obtido por:

qc = [o0, · · · ,oNb+Kl−2]
T (222)
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9.1.3 Códigos Turbo

Embora a estrutura dos códigos de bloco e convolucionais possi-

bilite o desenvolvimento de codificadores e decodificadores com complexidade

fact́ıvel de ser implementada, o desempenho obtido é bastante inferior ao limites

apresentados por Shannon para códigos aleatórios. Com o advento da codificação

turbo, tornou-se posśıvel obter resultados de desempenho muito próximos ao

limite de Shannon, mantendo-se ainda uma complexidade de codificação e deco-

dificação razoável. A codificação turbo permite aumentar o bloco de codificação,

ou de maneira equivalente, o comprimento de restrição, e melhorar as proprie-

dades aleatórias do processo de codificação mantendo, entretanto, um aumento

linear da complexidade de decodificação [Hal02]. A principal diferença entre a

codificação turbo e a codificação convolucional é que o melhor código turbo não

requer uma memória elevada, como na codificação convolucional. Entretanto, a

escolha adequada dos códigos concatenados e do entrelaçador são de grande im-

portância no ganho de codificação proporcionado pela codificação turbo [BP99a].

Apesar de suas propriedades únicas, a codificação turbo é na ver-

dade o desenvolvimento natural de dois conceitos bem conhecidos, a codificação

concatenada [For66] e a decodificação iterativa [Gal62]. A codificação concate-

nada foi introduzida por Forney em [For66] e consistia originalmente em con-

catenar serialmente um código de bloco Reed-Solomon externo a um código

convolucional interno, permitindo atingir ganhos de codificação significativos.

A codificação concatenada surgiu da possibilidade de aumentar a capacidade de

correção dos códigos de FEC através do aumento do bloco de codificação ou do

comprimento de restrição. O fato da complexidade de decodificação aumentar

exponencialmente com o aumento do bloco de codificação ou do comprimento de

restrição motivou o desenvolvimento de uma estrutura de código complexa com-

posta por códigos relativamente simples, permitindo reduzir a complexidade de

decodificação e aumentar a capacidade de correção de erros. Na estrutura conca-

tenada, a sáıda de um codificador é aplicada à entrada de um outro codificador,

sendo posśıvel o emprego de mais do que dois codificadores. O primeiro codi-
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ficador é chamado de codificador externo e o último é chamado de codificador

interno. O código resultante é muito mais complexo que cada um dos códigos

componentes. Entretanto, o processo de decodificação se mantém simples, já

que é aplicado a cada um dos códigos componentes individualmente, do código

interno para o código externo. A estrutura de concatenação é completada com a

introdução de um entrelaçador entre os códigos interno e externo para prevenir

a ocorrência de propagação de erros entre os decodificadores componentes.

Recentemente, uma grande quantidade de trabalhos tem sido de-

dicada ao desenvolvimento e à análise de esquemas de decodificação iterativos

[BGT93], [BG96], [Val99], [Ree99]. O prinćıpio da decodificação iterativa é de

fato o chamado prinćıpio turbo, e consiste no reprocessamento da informação na

sáıda de cada um dos decodificadores empregados no processo de decodificação e

na repetição do processo até se obter os ı́ndices de desempenho desejados. Para

obter completamente as vantagens da decodificação iterativa, os decodificado-

res devem ter entradas e sáıdas suaves. Quando um processo de decodificação

iterativo é usado, além da informação dada pela seqüência de dados recebida,

há também a informação a priori (API), também denominada de informação

intŕınseca, provida pelo processo de decodificação anterior. A informação suave

trocada entre os decodificadores, também chamada de informação extŕınseca

Le(qc), é a informação fornecida pelo processo de decodificação levando em con-

sideração a seqüência total de dados recebida e a API de todos os outros sinais,

excluindo a API do sinal a ser decodificado. Assim, a Le(qc) de um processo de

decodificação é uma informação estatisticamente independente usada como API

do processo seguinte.

O processo de codificação turbo, como proposto originalmente em

[BGT93], emprega os chamados códigos convolucionais concatenados em para-

lelo (PCCC), uma classe relativamente nova de códigos convolucionais. Como

mostrado na figura 169, os PCCC são obtidos pela concatenação em paralelo

de dois ou mais códigos, gerados por codificadores convolucionais recursivos sis-

temáticos (RSC) [BGT93], através do uso de entrelaçadores (representados pela
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letra grega Π) entre os codificadores, que permitem que as seqüências codifi-

cadas sejam estatisticamente independentes entre si. Assim, ao contrário dos

códigos de FEC convencionais, pode-se utilizar essa estrutura para aumentar a

distância euclidiana entre as seqüências, sem ocasionar um aumento significativo

da complexidade do processo de decodificação, através do aumento da dimensão

do entrelaçador. Usualmente ambos os códigos componentes apresentam uma

taxa de codificação rc = 0.5, gerando um bit sistemático e um bit de paridade

para cada bit de entrada. Assim, para que o processo de codificação ofereça

uma taxa de codificação total rc = 0.5, é necessário que os bits nas sáıdas dos

codificadores sejam puncionados e multiplexados antes de serem transmitidos.

Normalmente, a punção é aplicada aos bits de paridade, já que a punção dos

bits sistemáticos pode degradar significativamente o desempenho da codificação.

 

qb 

Codificador 
Componente 
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qc 

 
 

Punção 
 & 

Multiplexação 
Codificador 
Componente 

2 

Figura 169: Processo de codificação empregando códigos convolucionais concatenados em pa-

ralelo (PCCC)

O processo de decodificação ótima (ML ou MAP) para códigos

turbo apresenta uma complexidade proibitiva, devido à necessidade do emprego

de entrelaçadores aleatórios, de dimensões elevadas, no processo de codificação

[BP99b], [Pet02], [BMD03]. Uma solução bastante eficiente pode ser obtida

empregando os métodos iterativos baseados nos algoritmos de MAP BCJR

[BCJR74], de Viterbi com sáıda suave (SOVA) [HH89] ou nas suas variantes

[HLY02]. Como apresentado na figura 170, o processo de decodificação turbo

iterativo é constitúıdo por dois módulos de decodificação, empregando algorit-

mos baseados no BCJR ou no SOVA com entradas e sáıdas suaves, para permitir
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a passagem da informação suave (probabilidade suave) entre os decodificadores.

Deste modo, é posśıvel obter, uma relação de verossimilhança logaŕıtmica (LLR)

que indica, além da estimativa do sinal de dados transmitido, a probabilidade

que o sinal tenha sido decodificado corretamente.
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Figura 170: Processo de decodificação turbo iterativa para códigos convolucionais concatena-

dos em paralelo (PCCC)

Uma alternativa posśıvel para melhorar os ganhos de codificação

quando são empregados entrelaçadores de dimensão reduzida é apresentada na

figura 171. Os chamados códigos convolucionais concatenados em série (SCCC)

[BDMP97] utilizam, como o nome sugere, uma estrutura de concatenação em

série ao invés de paralela como nos PCCC, e também podem ser decodifica-

dos por estruturas iterativas similares às usadas na decodificação dos PCCC. Os

SCCC apresentam uma redução mais rápida da taxa de erro de bit, à medida que

a dimensão dos entrelaçadores aumenta, além de eliminar o patamar de erro pre-

sente nos PCCC [BDMP97]. Todavia, os SCCC são computacionalmente mais

complexos que os PCCC e apresentam normalmente um desempenho inferior

aos PCCC para SNR baixas [HLY02].
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Figura 171: Processo de codificação empregando códigos convolucionais concatenados em série

(SCCC)
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9.2 Introdução a Equalização Turbo

Como mencionado anteriormente, o desenvolvimento de sistemas

de comunicação sem fio de alta taxa para canais sujeitos a desvanecimento sele-

tivo em freqüência requer o emprego de soluções eficientes para eliminar a ISI.

As soluções convencionais envolvem, direta ou indiretamente, os processos de

equalização (temporal ou espaço-temporal) e de codificação de canal, os quais

são normalmente tratados separadamente. Entretanto, é posśıvel obter uma

abordagem unificada, proporcionando ganhos adicionais de desempenho sem um

aumento significativo da complexidade, através do emprego do prinćıpio turbo.

A codificação de FEC é usada para reduzir a taxa de erro através

da introdução de redundância no processo de transmissão. A maioria das

técnicas de FEC foi desenvolvida para corrigir erros aleatórios. Assim, na pre-

sença de ISI, os códigos corretores de erro sofrem normalmente uma degradação

de desempenho [ZP01]. Com o intuito de reduzir este efeito, pode-se introduzir

um processo de equalização de canal antes do processo de decodificação. Uti-

lizando os critérios de ML ou de MAP, é posśıvel obter um esquema ótimo de

equalização e de decodificação conjunta através do emprego de uma super-treliça

[HLY02]. Entretanto, a complexidade associada é proporcional ao número de

estados da super-treliça, que aumenta exponencialmente com a dimensão com-

binada da memória do canal de propagação e do codificador. Quando o canal

apresenta uma memória longa, esta abordagem torna-se impraticável.

Associando o canal de propagação por multipercurso com o pro-

cesso de codificação, Douillard, Jézéquel e Berrou aplicaram o prinćıpio turbo

para processar conjuntamente a equalização de canal e a decodificação de

correção de erros [DJB95], oferecendo uma melhora significativa de desempe-

nho e uma redução da complexidade face àquela requerida pela super-treliça.

Os canais de propagação sujeitos a desvanecimento seletivo em freqüência po-

dem ser modelados como filtros de FIR. Um filtro de FIR é efetivamente um
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codificador convolucional de taxa unitária amostrado à taxa de śımbolo, onde

os śımbolos de entrada e sáıda assumem valores complexos. Assim, o processo

de transmissão apresentado em [DJB95], consiste na concatenação em série de

um codificador convolucional para FEC com o codificador convolucional asso-

ciado ao canal de propagação através de um entrelaçador, de forma similar à

apresentada na figura 171 para os SCCC. O processo de recepção utiliza um

método iterativo, similar ao método empregado na decodificação turbo, com-

posto por um detector e um decodificador, ambos baseados no SOVA [DJB95],

para realizar a equalização do canal, considerando que o canal de propagação é

perfeitamente conhecido no receptor, e a decodificação dos śımbolos fornecidos

pelo equalizador, respectivamente. Na figura 172, é apresentado um esquema

simplificado do processo de equalização turbo.
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+ Π-1 

Decodificação 

Π + 
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Figura 172: Processo de Equalização Turbo

De maneira similar à codificação turbo, a equalização turbo é ba-

seada na transferência da informação suave entre os processos de equalização e

decodificação. O processo de decodificação fornece ao processo de equalização

informação a priori (API), na forma de informação extŕınseca Le(qc), que per-

mite obter uma equalização mais efetiva e consequentemente uma detecção mais

precisa dos śımbolos envolvidos no processamento conjunto de equalização e de-

codificação a cada iteração. Pode-se verificar ainda que a equalização turbo,

como originalmente proposta, não requer o emprego de códigos turbo, sendo

posśıvel a utilização de qualquer tipo de codificação que possibilite a trans-

ferência da informação suave entre os processos de decodificação e equalização.

A informação suave na sáıda do processo de equalização, por não
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passar por um detector de decisão abrupta, oferece uma informação mais deta-

lhada ao processo de decodificação a cada iteração. Como na codificação turbo,

as sáıdas dos processos de equalização e decodificação devem ser subtráıdas,

como mostrado na figura 172, para que apenas as informações extŕınsecas sejam

transferidas entre os processos. Após um número suficiente de iterações, a sáıda

suave do processo de decodificação pode ser aplicada a um detector de decisão

abrupta, para oferecer uma estimativa do sinal transmitido. As informações

extŕınsecas LE
e (qc) e LD

e (qc), usadas como API nos processos de decodificação e

de equalização, respectivamente, podem ser expressas por LLR [TD01]. Assim,

a informação extŕınseca, para um dado bit codificado qc(i), pode ser definida

genericamente como:

Le(qc(i)) = log
p(qc(i) = 1)

p(qc(i) = 0)
(223)

Para sistemas utilizando modulações de alta ordem, os processos

de equalização e decodificação requerem que a informação extŕınseca seja tratada

a ńıvel de śımbolo e a ńıvel de bit, respectivamente. Assim, dado um alfabeto

composto porNΩ śımbolos bΩ = 0, · · · , NΩ−1, a informação extŕınseca a ńıvel de

śımbolo LE
e (b(k)), fornecida pelo processo de equalização para um dado śımbolo

b(k), pode ser definida como [TD01]:

LE
e (b(k)) = log

p(b(k) = bΩ)

p(b(k) = 0)

= log

� log2(NΩ)
i=1 p(qk

c (i) = qb(i))
� log2(NΩ)

i=1 p(qk
c (i) = 0)

=
�

p/ qb(i)=1

LE
e (qk

c (i)) (224)

Onde, qb(i) é o i-ésimo bit de um dado śımbolo bΩ e qk
c (i) é o i-ésimo

bit do k-ésimo śımbolo b(k), ou seja, a LE
e (b(k)) é a somatória das informações

extŕınsecas a ńıvel de bit LE
e (qk

c (i)) cujos bits são iguais a um. Usando um

procedimento semelhante, pode-se converter a LD
e (qk

c (i)) em LD
e (b(k)) [HLY02].



297

9.2.1 Equalização Turbo com Complexidade Reduzida

O trabalho pioneiro proposto por Douillard et al. em [DJB95],

introduzindo o conceito da equalização turbo, motivou uma série de novas pes-

quisas na área da equalização. Em [PDG97], foi apresentado um método similar

ao apresentado em [DJB95] para sistemas empregando codificação convolucio-

nal e modulações BPSK e QPSK e para sistemas de acordo com o padrão GSM

(Global System Mobile), empregando modulação GMSK (Gaussian Minimum

Shift Keying). Em [BF98], foram comparados vários métodos de equalização

turbo, baseados nos algoritmos Log-MAP [BCJR74], [RVH95], Max-Log-MAP

[RVH95] e SOVA [HH89], para sistemas empregando modulação QPSK. Em

[RZ98], a equalização e a codificação 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

śımbolos não-binários empregando uma LLR baseada em śımbolos ao invés de

bits. Os resultados apresentados foram obtidos para sistemas empregando mo-

dulação 8-PSK. Recentemente, a equalização turbo foi estendida também para

sistemas CDMA [WP99], [ARAS99], [Ree00] e para sistemas empregando a co-

dificação espaço-temporal [BNS99], [Ton01], [Ton03].

Os métodos de equalização 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 treliça,

aumenta exponencialmente com (NΩ)L, onde NΩ é o número de śımbolos que

compõem a constelação de sinais e L é a dimensão do canal de propagação, in-

viabilizando a utilização da equalização turbo para modulações de alta ordem e

canais com um delay spread longo. Além disto, esses algoritmos requerem esti-

mativas dos canais de propagação e seus desempenhos dependem da qualidade

destas estimativas. Assim, apesar da grande melhora de desempenho oferecida

pelo processo de equalização turbo, é de grande interesse o desenvolvimento de

detectores alternativos para reduzir a complexidade do processo de equalização

turbo.
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Em [GLL97] e [LGL01], Glavieux, Laot e Labat apresentaram um

esquema de equalização turbo composto por um equalizador linear e um cance-

lador de ISI (ISIC), cujos coeficientes são obtidos através do algoritmo LMS, e

por um decodificador baseado no SOVA de baixa complexidade apresentado em

[BAAF93]. Os equalizadores lineares e os ISIC são filtros de FIR e, portanto,

apresentam uma dependência linear da complexidade com a dimensão do ca-

nal de propagação, reduzindo assim drasticamente a complexidade face àquela

apresentada pelos esquemas de equalização turbo convencionais, sem entretanto

comprometer severamente o desempenho. Em [WC99], um esquema semelhante

ao apresentado em [GLL97] foi aplicado para canais de gravação magnética,

considerando que o canal é perfeitamente conhecido no receptor. Em [TKS02] e

[TSK02], foram apresentados alguns esquemas de equalização turbo, englobando

os esquemas apresentados em [GLL97] e [TSK02], compostos por equalizadores

de entrada e sáıda suave de MMSE, lineares e não-lineares, baseados em API e

por um decodificador baseado no algoritmo BCJR. Os resultados dos métodos

propostos foram comparados com o esquema de equalização turbo convencional,

mostrando as vantagens da abordagem proposta.

Uma outra classe importante de esquemas alternativos para redu-

zir a complexidade da etapa de equalização do processo de equalização turbo

consiste em empregar, ao invés de esquemas combinados de filtros lineares e

canceladores de ISI, esquemas de DFE como proposto em [Bal99], [SSY99],

[HTP01], [MS01a], [TD01], [VH01] e [MRST03]. Com o intuito de reduzir a

complexidade, o trabalho apresentado em [HTP01] propõem um esquema ite-

rativo de equalização e decodificação conjunta através da realimentação da in-

formação abrupta na sáıda do decodificador a um DFE. Os resultados são apre-

sentados para um sistema empregando codificação de Reed-Muller e modulação

64-QAM. Em [MS01a], foi apresentado um esquema iterativo de equalização e

decodificação de baixa complexidade composto por um DFE e um decodificador

de Max-Log-MAP, para um sistema empregando codificação convolucional e mo-

dulação 8-PSK. O DFE é modificado para utilizar a informação suave fornecida
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pelo decodificador através de um estimador não-linear. Em [VH01], foi apresen-

tado um método de equalização turbo de baixa complexidade baseado na sáıda

abrupta do decodificador como em [MS01a]. Os resultados apresentados para

um sistema empregando codificação convolucional e modulação 16-QAM mos-

tram que a redução de desempenho em relação à técnica proposta em [GLL97],

baseada na realimentação da sáıda suave do processo de decodificação, é muito

pequena (< 0.25 dB).

Assim, em função das conclusões apresentadas em [VH01] e com

o intuito de obter um esquema conjunto de equalização e decodificação de baixa

complexidade, neste presente trabalho é empregado um esquema baseado nas

abordagens apresentadas em [VH01] e [MS01a], denominado aqui de equalização

de decisão realimentada e codificação conjunta iterativa (IJDFEC).

9.3 Equalização de Decisão Realimentada e Codificação

Conjunta Iterativa

Os recentes trabalhos na área da equalização turbo apontam para

o desenvolvimento de esquemas iterativos de equalização e decodificação con-

junta baseados na realimentação da informação suave, na forma de informação

extŕınseca, entre decodificador e equalizador. Entretanto, devido à alta comple-

xidade dos equalizadores e decodificadores de entrada e sáıda suave baseados

em algoritmos de treliça, requeridos para a correta transferência da informação

extŕınseca, torna-se necessário a busca por métodos alternativos de baixa com-

plexidade.
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Figura 173: Equalização de Decisão Realimentada e Codificação Conjunta Iterativa (IJDFEC)



300

Um destes métodos alternativos, denominado aqui de equalização

de decisão realimentada e codificação conjunta iterativa (IJDFEC), consiste,

como mostrado na figura 173, em utilizar um DFE e um decodificador de sáıda

abrupta, conectados por meio de desentrelaçadores e entrelaçadores, represen-

tados respectivamente pelos blocos Π−1 e Π, além de conversores de śımbolos

em bits e de bits em śımbolos, representados respectivamente pelos blocos De-

map e Map. Os resultados apresentados em [VH01] mostram que o esquema

de IJDFEC não oferece uma perda de desempenho significativa em relação ao

método proposto por [GLL97] quando é empregado um decodificador baseado

no SOVA com sáıda abrupta. Além disto, como a informação na sáıda do de-

codificador pode ser do tipo abrupta, é posśıvel o emprego de decodificadores

mais simples, como o conhecido decodificador de Viterbi [Pro95] para sistemas

empregando codificação convolucional ou qualquer método de decodificação con-

vencional [ZP01], [Skl88] para sistemas empregando codificação em bloco.

9.3.1 Modelo para a Equalização de Decisão Realimentada e Co-

dificação Conjunta Iterativa em Canais com Desvanecimento

Seletivo em Freqüência

Considera-se um sistema de comunicação sem fio empregando mo-

dulação QPSK e submetido a um canal de propagação com desvanecimento

seletivo em freqüência, cujos os coeficientes, de acordo com a hipótese quase

estática, são constantes durante a transmissão de um quadro.

No processo de transmissão, o stream de bits de informação a ser

transmitido qb = [qb(1), · · · , qb(Nb)]
T , onde qb(i) ∈ {1, 0} e Nb é a quantidade

total de bits de informação, é primeiramente submetido a um método de co-

dificação convencional (por exemplo, a codificação de bloco ou convolucional),

resultando num stream de bit codificados qc = [qc(1), · · · , qc(Nc)]
T , onde qc(i)

∈ {1, 0} e Nc é a quantidade de bits codificados. Em seguida, o stream codi-

ficado é aplicado a um processo de entrelaçamento em bloco (o entrelaçador é
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preenchido coluna à coluna e a sáıda é obtida linha à linha) [LM98],resultando

no stream qe = Π (qc), onde Π representa a operação de entrelaçamento em

bloco. Após o entrelaçamento, os bits codificados e entrelaçados são mapeados

nos śımbolos complexos bI(k) + j · bQ(k) que compõem a constelação QPSK,

onde bI(k) e bQ(k) ∈ {+1,−1}, resultando no quadro b = [b(1), · · · , b(Ns)]
T ,

onde Ns é o número de śımbolos por quadro. Finalmente, o quadro é modulado

e transmitido.

No processo de recepção, é utilizado o método de IJDFEC

para realizar os processos de equalização e decodificação conjuntamente. As-

sim, o sinal recebido em banda base na sáıda do filtro de recepção, r =

[r(1), · · · , r(Ns + L− 1)]T , onde L é a dimensão do canal de propagação, resul-

tante da distorção do sinal transmitido pelo canal de propagação e pelo rúıdo,

é primeiramente submetido a um DFE convencional, cujos coeficientes são ob-

tidos pelo método DFE-RLS, como descrito no caṕıtulo 3. O sinal na sáıda do

subfiltro de alimentação direta do DFE é aplicado ao subfiltro de realimentação

através de um detector de decisão abrupta, enquanto que o sinal resultante

do processo de equalização é composto pelas estimativas suaves dos śımbolos

transmitidos, já que não é aplicado a nenhum decisor abrupto. Em seguida, os

śımbolos equalizados são convertidos em bits, desentrelaçados (o desentrelaçador

é preenchido linha à linha e a sáıda é obtida coluna à coluna) e aplicados ao de-

codificador, permitindo obter uma estimativa abrupta dos bits codificados e dos

bits de informação originalmente transmitidos.

No caso da utilização da codificação convolucional, o processo de

conversão pode ser feito através de um conversor suave para possibilitar a uti-

lização de um decodificador de Viterbi de decisão suave. O conversor suave

permite converter os śımbolos equalizados em bits contendo informação suave

[TD01], [PDG97], [HLY02]. Para os sistemas modulados em BPSK e QPSK, a

conversão suave é imediata. No primeiro caso, ela é obtida através do mapea-

mento direto dos śımbolos na sáıda do processo de equalização em bits com in-

formação suave. Enquanto que no segundo caso, ela é obtida pela separação das
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componentes em fase e em quadratura dos śımbolos na sáıda do processo de equa-

lização em dois substreams de bits com informação suave e pela multiplexação

dos substreams resultantes. Como mostrado no próximo caṕıtulo, para sistemas

W-CDMA empregando CSTBC, a utilização do processo de decodificação de

decisão suave possibilita a obtenção de ganhos adicionais de desempenho.

As estimativas dos bits de informação codificados ou a recodi-

ficação das estimativas dos bits de informação originais, fornecidas pelo processo

de decodificação, podem ser utilizadas como API para o processo de equalização

na forma de śımbolos realimentados, possibilitando assim, iniciar um processo

iterativo de equalização e decodificação conjunta. Como as estimativas ofere-

cidas pelo processo de decodificação tendem a ser mais precisas que aquelas

oferecidas pelo processo de equalização, pode-se utilizá-las, através da aplicação

do mesmo processo de entrelaçamento empregado na transmissão e do mape-

amento dos bits em QPSK, para substituir os śımbolos a serem aplicados ao

subfiltro de realimentação fornecidos pelo detector de decisão abrupta. Deste

modo, repetindo o processo de DFE com as novas estimativas dos śımbolos re-

alimentados, é posśıvel melhorar o desempenho do processo de equalização e

consequentemente do processo de decodificação a cada iteração (Nitt). O pro-

cesso pode ser repetido até atingir o ńıvel de desempenho desejado (caso isto

seja posśıvel), limitado ao desempenho de um sistema codificado empregando

um DFE com realimentação perfeita dos śımbolos.

9.4 Resumo do Caṕıtulo e Principais Comentários

Neste caṕıtulo, foram introduzidos alguns conceitos básicos das

técnicas de FEC. As técnicas de FEC são bastante empregadas nos sistemas de

comunicação sem fio comerciais para melhorar a robustez do sistema através da

correção de erros causados pelo canal de propagação, possibilitando uma redução

da quantidade de retransmissões e um aumento do throughput. Neste contexto,

foram discutidos alguns aspectos fundamentais dos métodos de codificação de

bloco, convolucional e turbo.
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Em seguida, os conceitos apresentados sobre a codificação turbo

foram generalizados para descrever o chamado prinćıpio turbo. O prinćıpio

turbo está relacionado a um processo iterativo baseado em informação suave,

que é a razão principal do notável desempenho da codificação turbo. Deste

modo, o prinćıpio turbo é muito mais abrangente do que a codificação turbo,

podendo ser aplicado com sucesso a vários outros problemas de detecção e de-

codificação, como por exemplo, à equalização. Assim, foram também revistos

neste caṕıtulo, alguns dos principais conceitos da equalização turbo, além da

descrição de uma estrutura de equalização e decodificação conjunta iterativa de

baixa complexidade.



10 ESTRUTURAS TURBO DE

CODIFICAÇÃO ESPAÇO-TEMPORAL

EM BLOCO COM COMPLEXIDADE

REDUZIDA PARA SISTEMAS W-CDMA

Neste caṕıtulo, são apresentadas novas técnicas de CSTBC, base-

adas no método de equalização e decodificação conjunta IJDFEC, denominadas

genericamente de CSTBC-IJDFEC, para sistemas W-CDMA codificados (FEC)

sujeitos a canais com desvanecimento seletivo em freqüência. A aplicação da

CSTBC para canais com desvanecimento seletivo em freqüência normalmente

requer a utilização de alguma forma de equalização para suprimir os vários ti-

pos de interferência (ISI, IAI e MAI) que reduzem o desempenho do sistema.

O método de IJDFEC, apresentado no caṕıtulo 9, é um método iterativo de

baixa complexidade bastante eficiente que permite realizar conjuntamente os

processos de equalização e decodificação de canal e melhorar significativamente

o desempenho do sistema quando associado a CSTBC.
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O método de IJDFEC, assim como alguns dos métodos apresenta-

dos no caṕıtulo 8, pode ser aplicado a ńıvel de śımbolo e a ńıvel de chip à CSTBC.

A aplicação do método de IJDFEC a ńıvel de śımbolo, mostrado na figura 174,

permite que o processo de equalização desempenhe conjuntamente as funções

de equalização e desespalhamento espectral quando são empregados códigos de

embaralhamento curtos. Enquanto que a aplicação do método de IJDFEC a

ńıvel de chip, mostrado na figura 175, assume que os processos de equalização

e desespalhamento espectral são tratados separadamente, permitindo assim, o

emprego de códigos de embaralhamento longos.
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Figura 175: CSTBC-IJDFEC (ChipEq)

Na próxima seção, são apresentados os métodos propostos, re-

sultantes da associação das técnicas de CSTBC e IJDFEC, para sistemas W-

CDMA codificados empregando códigos de embaralhamento curtos e longos, su-

jeitos a canais de propagação com desvanecimento seletivo em freqüência. Por

simplicidade, os métodos apresentados são baseados apenas na associação 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 posśıvel estender a aplicação

do método de equalização e decodificação conjunta IJDFEC a outros métodos

de codificação espaço-temporal em bloco.
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10.1 Modelo para Sistemas W-CDMA em Canais com

Desvanecimento Seletivo em Freqüência

Considera-se o downlink de um sistema W-CDMA de múltiplas

antenas, composto por Nw canais f́ısicos dedicados (DPCH), cada um codificado

pelos métodos convencionais de FEC (codificação de bloco ou convolucional). Os

DPCH são associados a M usuários distintos, cada um empregando modulação

QPSK. O processo de espalhamento espectral é composto por duas etapas, a

primeira utiliza códigos de canalização curtos ortogonais e a segunda emprega

códigos de embaralhamento curtos ou longos.

Assim como no caṕıtulo 8, assume-se, sem perda de generalidade,

que a ERB emprega duas antenas de transmissão (At = 2) e que cada EM

usa uma ou duas antenas de recepção (Ar = 1 ou 2), ambas utilizando ante-

nas suficientemente afastadas para assumir que os sinais transmitidos sofrem

desvanecimentos independentes [Lee98], [YKT91].

No processo de transmissão, o stream de bits de informação de

cada DPCH a ser transmitido qb,w = [qb,w(1), · · · , qb,w(Nb)]
T , onde Nb é a

quantidade total de bits de informação transmitida, é primeiramente codificado

por um método convencional de FEC, resultando num stream de bits codifi-

cados qc,w = [qc,w(1), · · · , qc,w(Nc)]
T , onde Nc é a quantidade de bits codifica-

dos. Em seguida, o stream codificado é aplicado a um entrelaçador em bloco

[LM98] de dimensão πl × πc, resultando no stream qe,w = Π (qc,w), onde Π re-

presenta a operação de entrelaçamento em bloco. Após o entrelaçamento, os

bits codificados e entrelaçados são mapeados em QPSK, resultando no stream

bw = [bw(1), · · · , bw(Ns)]
T , onde Ns é o quantidade de śımbolos de informação

codificada transmitida. Após o mapeamento, os śımbolos são divididos em dois

substreams b1,w e b2,w e cada substream é espalhado espectralmente, de acordo

com o processo apresentado no caṕıtulo 8, resultando nos substreams d1 e d2. Os

substreams resultantes são, então, submetidos ao processo de CSTBC, modula-

dos, filtrados e transmitidos pelas antenas de transmissão 1 e 2, respectivamente.
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Representando os elementos que compõem o substream di =

[di(1), · · · , di(Ncb)]
T , transmitidos pela i-ésima antena de transmissão (i = 1, 2),

por:

di(n) =
Nw−1�
w=0

�
γw

i

Nsb−1�
k=0

bi,w(k)
G−1�
g=0

Ww(g) · c(g) · δ(n− g − kG) (225)

Onde,

γw
i é a potência do sinal transmitido no w-ésimo canal ortogonal de

transmissão pela i-ésima antena de transmissão

G é o ganho de processamento

Ww(g) é o g-ésimo chip da seqüência de canalização normalizada do w-ésimo

canal ortogonal de transmissão

c(g) é o g-ésimo chip da seqüência complexa de embaralhamento normalizada,

espećıfica da ERB analisada

Nw é o número de canais ortogonais de transmissão

Nsb é o número de śımbolos transmitido em cada um dos blocos, resultantes da

CSTBC, que compõem um substream

Ncb é o número de chips em cada bloco que compõem um substream

Considerando agora as hipóteses usadas no caṕıtulo 8, para canais

com desvanecimento seletivo em freqüência, é posśıvel obter uma representação

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 recepção

(Ar = 1), através da seguinte notação vetorial (vide (200)):

�
�

�
r1
1

r2
1

�
�

�
=

�
�

�
d1 d2

−ΓNcb
· d∗2 ΓNcb

· d∗1

�
�

�
∗

�
�

�
p1,1

p2,1

�
�

�
+

�
�

�
v1

1

v2
1

�
�

�
(226)

Onde,
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rblock
j =

�
rblock
j (1), · · · , rblock

j (Ncb + Lc − 1)� T é o vetor de sinais recebido pela

j-ésima antena de recepção no intervalo de bloco block

pi,j = [pi,j(0), · · · , pi,j(Lc − 1)]T representa o vetor de canal, incluindo os

efeitos da filtragem de transmissão e de recepção, correspondente a i-ésima

antena de transmissão e a j-ésima antena de recepção

vblock
j é o vetor de rúıdo

Lc é a dimensão em chips do vetor de canal de propagação

ΓNcb
é a matriz de permutação antidiagonal (Ncb ×Ncb)

Enquanto que, para um receptor empregando duas antenas de re-

cepção (Ar = 2), os sinais recebidos nos intervalos de bloco 1 e 2 podem ser

representados por (vide (201)):�
�
�
�
�
�
�
�
�

� r1
1

r2
1

r1
2

r2
2

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� =

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� d1 d2 0

−ΓNcb
· d∗2 ΓNcb

· d∗1
d1 d2

0 −ΓNcb
· d∗2 ΓNcb

· d∗1

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� ∗
�
�
�
�
�
�
�
�
�

� p1,1

p2,1

p1,2

p2,2

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� +

�
�
�
�
�
�
�
�
�

� v1
1

v2
1

v1
2

v2
2

�
�
�
�
�
�
�
�
�

�
(227)

Devido as caracteŕısticas do esquema de transmissão utilizado e

do canal de propagação por multipercurso, os sinais recebidos nas antenas de re-

cepção apresentam ISI, IAI e MAI. Os métodos de codificação espaço-temporal

em bloco CSTBC-DFE-RLS-EPC e CSTBC-DFE-RLS-EPCCE, podem ser as-

sociados ao método de equalização e decodificação conjunta IJDFEC dando

origem aos métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE, respec-

tivamente, para reduzir os efeitos das interferências e melhorar o desempenho

do sistema.

Sejam r̃1
1 , r1

1 e r̃2
1 , ΓNcb+Lc−1 · r2∗

1 . Os métodos CSTBC-

IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE podem ser aplicados, combinando r̃1
1

e r̃2
1 através da estimativa perfeita ou baseada em treinamento dos canais de
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desvanecimento, respectivamente, para obter as versões desacopladas y1 e y2

dos substreams d1 e d2 (vide (202) e (203)). Assim, para obter o substream y1,

pode-se combinar os substreams modificados r̃1
1 e r̃2

1 recebidos nos blocos 1 e 2,

respectivamente, como apresentado a seguir:

y1 = ΓLc
· p̂∗1,1 ∗ r̃1

1 + p̂2,1 ∗ r̃2
1 (228)

De maneira similar, pode-se obter o substream y2 por:

y2 = ΓLc
· p̂∗2,1 ∗ r̃1

1 − p̂1,1 ∗ r̃2
1 (229)

Onde,

p̂i,j é a estimativa do canal a partir da i-ésima antena de transmissão para a

j-ésima antena de recepção

Para um receptor empregando duas antenas de recepção, pode-se

obter o substream y1 por (vide (204)):

y1 = ΓLc
· p̂∗1,1 ∗ r̃1

1 + p̂2,1 ∗ r̃2
1 + ΓLc

· p̂∗1,2 ∗ r̃1
2 + p̂2,2 ∗ r̃2

2 (230)

E pode-se obter o substream y2 por (vide (205)):

y2 = ΓLc
· p̂∗2,1 ∗ r̃1

1 − p̂1,1 ∗ r̃2
1 + ΓLc

· p̂∗2,2 ∗ r̃1
2 − p̂1,2 ∗ r̃2

2 (231)

Onde,

r̃1
2 , r1

2

r̃2
2 , ΓNcb+Lc−1 · r2∗

2
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Após a determinação dos substreams y1 e y2, os métodos CSTBC-

IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE iniciam um processo iterativo de

equalização e decodificação conjunta, associada ao processo de espalhamento

espectral, para reduzir os efeitos das distorções presentes no sinal.

Primeiramente, usando a figura 175 como referência, os substreams

y1 e y2 são aplicados a um processo de DFE para obter as estimativas dos

substreams de chips transmitidos, d̂1 e d̂2. Nesta primeira etapa, as estimativas

dos chips equalizados na sáıda do DFE são aplicadas ao filtro de realimentação

através de um detector de decisão abrupta. Deste modo, representando o vetor

de entrada do processo de DFE do substream yi como:

y̌i(n) =
�
y̌T

ff,i(n) | y̌T
fb,i(n)� T , i = 1, 2 (232)

Onde,

y̌ff,i(n) = [yi(n), · · · , · · · , yi(n−Nff + 1)]T é o vetor de entrada do subfiltro

de alimentação direta (Nff × 1), no instante n

y̌fb,i(n) =
�
d̂i(n−∆− 1), · · · , d̂i(n−∆−Nfb) � T

é o vetor de entrada do

subfiltro de realimentação (Nfb × 1), no instante n

Nff,i é o número de coeficientes do subfiltro de alimentação direta

Nfb,i é o número de coeficientes do subfiltro de realimentação

d̂i(n) é a estimativa do chip transmitido pelo substream d̂i, no instante n

∆ é o atraso aplicado ao sinal realimentado

E representando o vetor de coeficientes do processo de equalização

do substream yi, como:

wi =
�
wT

ff,i | wT
fb,i � T (233)

Onde,

wff,i =
�
wff,i

1 , · · · , wff,i
Nff

� T
é o subfiltro de alimentação direta (Nff × 1)

wfb,i =
�
wfb,i

1 , · · · , wfb,i
Nfb

� T
é o subfiltro de realimentação (Nfb × 1)



311

Pode-se obter uma estimativa dos chips transmitidos nos substre-

ams d̂1 e d̂2, através de:

d̂i(n) = wT
i · y̌i(n) = y̌i(n)T ·wi (234)

Após o processo de equalização, d̂1 e d̂2 são submetidos ao processo

de desespalhamento espectral para obter respectivamente as estimativas b̂1,w(k)

e b̂2,w(k) referentes aos substreams 1 e 2 do canal w, como se mostra a seguir:

b̂i,w(k) =
G−1�
g=0

d̂i(g + k ·G) ·Ww(g) · c(g) (235)

Assim como no caṕıtulo 8, para sistemas W-CDMA empregando

códigos de canalização e embaralhamento curtos, pode-se aplicar o processo de

equalização a ńıvel de śımbolo (SimbEq), ou seja, processar y1 e y2 śımbolo a

śımbolo, permitindo a unificação dos processos de equalização e desespalhamento

espectral, como mostrado na figura 174.

Em seguida, os śımbolos b̂1,w(k) e b̂2,w(k) pertencentes aos subs-

treams b̂1,w e b̂2,w, respectivamente, são demultiplexados num único stream b̂,

mapeados em bits, através de um conversor abrupto ou suave (dependendo do

decodificador), que são desentrelaçados e decodificados, resultando no stream de

bits q̂b,w. Como mostrado nas figuras 174 e 175, o stream q̂b,w ou sua versão co-

dificada q̂c,w, quando fornecida pelo decodificador, podem ser aplicadas, após se-

rem devidamente processadas, ao filtro de realimentação do DFE iterativamente,

substituindo o sinal fornecido pelo detector de decisão abrupta, permitindo uma

melhora significativa do desempenho a cada iteração.

Como apresentado nas simulações a seguir, a CSTBC-IJDFEC-

EPCCE também pode utilizar o esquema de estimativa de canal iterativa (ICE)

apresentado no caṕıtulo 7 para melhorar a decodificação espaço-temporal a cada

iteração, resultando no método de CSTBC-IJDFEC-EPCICE.
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10.2 Resultados de Simulação

Nesta seção, é investigado o desempenho dos métodos de CSTBC

propostos neste caṕıtulo, baseados no método iterativo de equalização e decodi-

ficação conjunta IJDFEC, para o downlink de um sistema W-CDMA śıncrono

de múltiplas antenas com codificação de FEC, sujeito a canais de propagação

com desvanecimento seletivo em freqüência. As simulações são desenvolvidas

em função da SNR para um número diferente de antenas de recepção (Ar), de

śımbolos de treinamento por antena de transmissão (Nt), de iterações (Nitt),

utilizadas no processo iterativo de equalização e decodificação conjunta, e para

diferentes códigos de FEC (Convolucional e BCH).

A ERB é dotada de um arranjo de antenas composto por duas an-

tenas de transmissão (At = 2) e são analisados os casos em que cada EM emprega

uma (Ar = 1) e duas antenas de recepção (Ar = 2). Considera-se que tanto as

antenas da ERB como das EM estão suficientemente espaçadas para garantir

que os sinais recebidos pelas antenas de recepção sejam não-correlacionados.

O sistema analisado utiliza 4 DPCH (Nw = 4) por célula, cada

um associado a um usuário espećıfico. Os streams de bits transmitidos em

cada DPCH são compostos por aproximadamente 1000 bits (Nb ≈ 1000). O

número exato de bits é determinado automaticamente no ambiente de simulação

em função dos processos de codificação de FEC, de entrelaçamento e de codi-

ficação espaço-temporal, já que o número de bits codificados deve ser múltiplo

do número de antenas de transmissão (At) e do número de śımbolos da cons-

telação de sinais (NΩ) para permitir o perfeito ajuste do número de śımbolos

num quadro. O processo de FEC analisado se restringe aos códigos BCH (63,30)

e (63,18) [ZP01] e convolucionais com polinômios geradores (2,1,3) e (7,7,5). O

processo de entrelaçamento emprega um entrelaçador em bloco Nl×Nc (324×7

e 504× 7 para códigos BCH (63,30) e (63,18), respectivamente, e 251× 12 para

códigos convolucionais). Os bits codificados e entrelaçados são então dividi-

dos em dois substreams de aproximadamente 250 śımbolos mapeados em QPSK

(Nsb ≈ 250). Os resultados apresentados são obtidos avaliando 2000 quadros
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(Nfr = 2000) para o caso de uma antena de recepção (Ar = 1) e 2500 quadros

(Nfr = 2500) para o caso de duas antenas de recepção (Ar = 2).

As análises para sistemas W-CDMA empregando códigos de emba-

ralhamento curtos, consideram a utilização do processo de equalização a ńıvel de

śımbolo, possibilitando desempenhar a equalização e o desespalhamento espec-

tral conjuntamente. Enquanto que as análises para sistemas W-CDMA empre-

gando códigos de embaralhamento longos, consideram a utilização do processo

de equalização a ńıvel de chip, desempenhando separadamente a equalização e

o desespalhamento espectral.

O processo de espalhamento espectral é realizado pela aplicação

dos códigos ortogonais de canalização, espećıficos de cada DPCH (Ww), e do

código de embaralhamento complexo, espećıfico da ERB (c). O processo de

canalização é feito através da utilização de códigos de Walsh (G = 8). O processo

de embaralhamento empregando códigos curtos utiliza códigos de Gold (G = 7),

onde um chip é adicionado ao final do código para permitir um ajuste perfeito

entre a duração dos códigos de canalização e de embaralhamento (G = 8).

Enquanto que o processo de embaralhamento empregando códigos longos utiliza

códigos aleatórios (G = 8) com peŕıodo de repetição igual à duração de um

quadro.

Assume-se durante as simulações, que o canal de propagação é fixo

durante a duração de um quadro (abordagem quase estática) e pode ser repre-

sentado por um filtro de FIR. Para as análises dos sistemas empregando códigos

de embaralhamento curtos, considera-se que o filtro de canal tem dimensão 7

(Lc = 7). Enquanto que, para as análises dos sistemas empregando códigos de

embaralhamento longos, a dimensão do filtro de canal é 17 (Lc = 17). A cada

quadro transmitido, é gerado um novo canal de propagação, composto por 3

componentes de multipercurso independentes, cujas envoltórias e fases apresen-

tam distribuições 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-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE usando

Códigos Curtos para Canais com Desvanecimento Seletivo em

Freqüência

Nesta subseção, são apresentados os resultados de simulação apli-

cando os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE, para

canais com desvanecimento seletivo em freqüência, ao downlink de um sistema

W-CDMA śıncrono empregando códigos curtos.

O processo de equalização é feito a ńıvel de śımbolo (SimbEq) e

emprega subfiltros de alimentação direta com dimensão 1Xs (1 ·G) e subfiltros

de realimentação com dimensão unitária. Os coeficientes dos subfiltros são de-

terminados através do algoritmo DFE-RLS. O processo de estimativa dos canais

de propagação, obtido pelo algoritmo RLS, é feito a ńıvel de chip e considera

que a dimensão dos filtros empregados é igual à dimensão máxima dos canais

de propagação. Os fatores de esquecimento dos algoritmos DFE-RLS e RLS são

iguais a 1 (λdfe−rls = 1 e λrls = 1).

Nas figuras 176, 177 e 178, são apresentados os desempenhos dos

métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE empregando co-

dificação convolucional com polinômios geradores (2,1,3), para o caso de duas

antenas de transmissão (At = 2) e uma antena de recepção (Ar = 1). Os re-

sultados são apresentados em função da SNR, do número de iterações (Nitt)

e do tipo de decisor empregado pelo decodificador (abrupto ou suave), consi-

derando a utilização de 25 śımbolos de treinamento por antena de transmissão

(aproximadamente 10% do total de śımbolos transmitidos por quadro de dados).

Na figura 176, o processo de decodificação é realizado por um deco-

dificador de Viterbi de decisão suave [ZP01]. Pode-se verificar que após 1 iteração

(Nitt = 1), ambos os métodos oferecem um ganho de desempenho de aproxima-

damente 2.5 dB para uma BER = 5·10−5 em relação aos métodos convencionais,

baseados em equalização e decodificação separadas. Após 3 iterações (Nitt = 3),

o desempenho obtido pelos dois métodos atinge os limites estabelecidos pelo

emprego de um DFE com realimentação 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 · 10−5,

em relação ao método de CSTBC-IJDFEC-EPCCE, devido a utilização de es-

timativas ideais dos canais de propagação. Nota-se ainda que os ganhos de

desempenho obtidos após uma iteração (Nitt = 1) são bastante reduzidos.

Na figura 177, o processo de decodificação é realizado por um de-

codificador de Viterbi de decisão abrupta. Pode-se verificar que após 3 iterações

(Nitt = 3), o desempenho obtido é muito próximo dos limites estabelecidos

pelos métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC (ideal) e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE

(ideal). Assim como no caso do decodificador de decisão suave, os ganhos de

desempenho obtidos após uma iteração (Nitt = 1) são bastante reduzidos.

Na figura 178, é apresentada uma comparação de desempenho

entre os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE em-

pregando decodificação de Viterbi de decisão abrupta e suave. Pode-se verificar

que após 3 iterações (Nitt = 3), o ganho de desempenho oferecido pelo emprego

do decisor suave é de aproximadamente 5 dB para uma BER = 3 · 10−4.
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Figura 176: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCCE (SimbEq) com codificação convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisão suave), em função

da SNR (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 25 e Lc = 7)
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Figura 177: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCCE (SimbEq) com codificação convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisão abrupta), em

função da SNR (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 25 e Lc = 7)
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Figura 178: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCCE (SimbEq) com codificação convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisão abrupta e suave),

em função da SNR (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 25 e Lc = 7)
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Nas figuras 179, 180, 181 e 182, são apresentadas as BER propor-

cionadas pelos métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE,

considerando diferentes tipos de codificação de FEC, para o caso de duas ante-

nas de transmissão (At = 2) e uma antena de recepção (Ar = 1). Os resultados

são apresentados em função da SNR e do número de iterações (Nitt), consi-

derando a utilização de 50 śımbolos de treinamento por antena de transmissão

(aproximadamente 20% do total de śımbolos transmitidos por quadro de dados).

Na figura 179, os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-

IJDFEC-EPCCE empregam codificação convolucional (2,1,3). O processo de

decodificação é realizado através de um decodificador de Viterbi de decisão su-

ave. Pode-se verificar que após 1 iteração (Nitt = 1), os métodos de CSTBC-

IJDFEC-EPC e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE oferecem aproximadamente um

ganho de 2 dB para uma BER = 2 · 10−5, em relação aos métodos con-

vencionais, empregando equalização e decodificação separadamente. Após 3

iterações (Nitt = 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 śımbolos de treinamento resulta num

ganho significativo de desempenho (2.5 dB e 4 dB para uma BER = 1·10−5, 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 relação ao método de CSTBC-IJDFEC-EPCCE (0.5 dB para uma

BER = 1 · 10−5), devido a maior quantidade de śımbolos de treinamento, a

diferença de desempenho entre os dois métodos é menor do que à obtida empre-

gando 25 śımbolos de treinamento. Nota-se ainda que os ganhos de desempenho

obtidos após a primeira iteração (Nitt = 1) são bastante reduzidos.

Na figura 180, os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e de CSTBC-

IJDFEC-EPCCE empregam codificação convolucional (7,7,5). O processo de

decodificação também é realizado por um decodificador de Viterbi de decisão

suave. Pode-se verificar que após 3 iterações (Nitt = 3), o desempenho obtido



318

é muito próximo dos limites de desempenho estabelecidos pelos métodos de

CSTBC-IJDFEC-EPC (ideal) e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE (ideal). Nota-se

ainda que, como esperado, a utilização dos polinômios geradores (7,7,5) oferece

um ganho significativo de desempenho em relação a aquele proporcionado pelo

polinômios (2,1,3), já que os polinômios (7,7,5) integram os códigos com máxima

distância mı́nima para Kl = 3 [ZP01], [Skl88].

Nas figuras 181 e 182, os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e de

CSTBC-IJDFEC-EPCCE empregam codificação de bloco BCH (63,30) e BCH

(63,18), respectivamente. O processo de decodificação usa o algoritmo baseado

em śındrome descrito em [LC83], [ZP01].

Considerando primeiramente a codificação BCH (63,30), pode-se

verificar que após 5 iterações (Nitt = 5), os ganhos de desempenho obtidos, em

relação aos métodos convencionais (empregando equalização e decodificação se-

paradamente) são aproximadamente iguais a 4.5 dB para uma BER = 1 · 10−4.

Em função da capacidade limitada de correção 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 iteração, embora os ganhos pro-

porcionados reduzam a cada iteração. Nota-se ainda que são necessários mais

que 5 iterações (Nitt = 5) para atingir os limites de desempenho estabelecidos

pelos métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC (ideal) e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE

(ideal).

Para a codificação BCH (63,18), pode-se verificar que após 5

iterações (Nitt = 5), os ganhos de desempenho obtidos, em relação aos métodos

convencionais (empregando equalização e decodificação separadamente) são

aproximadamente iguais a 1.5 dB para uma BER = 1 · 10−4. Devido a me-

lhor capacidade de correção de erros do esquema BCH (63,18), em relação

ao esquema BCH (63,30), os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e de CSTBC-

IJDFEC-EPCCE proporcionam ganho menores a cada iteração (considerando

uma dada figura de desempenho).
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Figura 179: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCCE (SimbEq) com codificação convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisão suave), em função

da SNR (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 50 e Lc = 7)
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Figura 180: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCCE (SimbEq) com codificação convolucional ((7,7,5) - Viterbi de decisão suave), em função

da SNR (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 50 e Lc = 7)
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Figura 181: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) empregando codificação con-

volucional com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção empregando os métodos

CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE (SimbEq) com codificação BCH (63,30),

em função da SNR (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 50 e Lc = 7)
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Figura 182: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) empregando codificação con-

volucional com 2 antenas de transmissão e 1 antena de recepção empregando os métodos

CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE (SimbEq) com codificação BCH (63,18),

em função da SNR (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 50 e Lc = 7)
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Nas figuras 183 e 184, são apresentadas as BER providas pelos

métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE empregando co-

dificação convolucional (2,1,3), para o caso de duas antenas de transmissão

(At = 2) e duas antenas de recepção (Ar = 2), considerando a utilização de

25 e 50 śımbolos de treinamento por antena de transmissão, respectivamente

(aproximadamente 10% e 20% do total de śımbolos transmitidos por quadro

de dados). Nos dois casos analisados, o processo de decodificação é realizado

através de um decodificador de Viterbi de decisão suave. Os resultados são

apresentados em função da SNR e do número de iterações (Nitt).

Pode-se verificar que com apenas 1 iteração (Nitt = 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-

IJDFEC-EPC (ideal) e de CSTBC-IJDFEC-EPCCE (ideal), tanto para 25 como

para 50 śımbolos de treinamento por antena de transmissão. Considerando a

utilização de 25 śımbolos de treinamento, o método de CSTBC-IJDFEC-EPC

oferece um ganho de desempenho em relação ao método de CSTBC-IJDFEC-

EPCCE de aproximadamente 1 dB para uma BER = 1 ·10−5. Para 50 śımbolos

de treinamento, a diferença de desempenho entre os dois métodos se reduz a

aproximadamente 0.2 dB para a mesma BER. O aumento da quantidade de

śımbolos de treinamento, de 25 śımbolos para 50 śımbolos, resulta num ganho

significativo do desempenho do sistema. Pode-se verificar ainda que os ganhos

de desempenho obtidos após a primeira iteração (Nitt = 1) são praticamente

inexistentes para as BER analisadas.
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Figura 183: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCCE (SimbEq) com codificação convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisão suave), em função

da SNR (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 25 e Lc = 7)
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Figura 184: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCCE (SimbEq) com codificação convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisão suave), em função

da SNR (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 50 e Lc = 7)
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10.2.2 CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE usando

Códigos Longos para Canais com Desvanecimento Seletivo em

Freqüência

Nesta subseção, são apresentados alguns resultados de simulação

para o downlink de um sistema W-CDMA śıncrono empregando códigos de em-

baralhamento longos e os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCCE para canais com desvanecimento seletivo em freqüência.

O processo de equalização é feito a ńıvel de chip (ChipEq) e em-

prega subfiltros de alimentação direta com dimensões 2Xl (2 ·Lc +1) e subfiltros

de realimentação com dimensão Lc. O processo de estimativa dos canais também

é feito a ńıvel de chip e considera que a dimensão dos filtros empregados é igual à

dimensão máxima dos canais de propagação. Os fatores de esquecimento dos al-

goritmos DFE-RLS, empregado no processo de equalização, e RLS, empregado

no processo de estimativa dos canais são iguais a 1 (λdfe−rls = 1 e λrls = 1).

Como o processo adaptativo é elaborado a ńıvel de chip, o efeito da quantidade

de śımbolos de treinamento é aplicada, na verdade, através de um fator multi-

plicativo de G (por exemplo, Nt = 25 representa 25 ·G chips de treinamento).

Nas figuras 185 e 186, são apresentadas as BER obtidas pelos

métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE empregando co-

dificação convolucional (2,1,3) e decodificação de Viterbi de decisão suave, para

os casos de duas antenas de transmissão (At = 2) e uma antena e duas antenas

de recepção (Ar = 1 e Ar = 2), respectivamente. Os resultados são apresenta-

dos em função da SNR e do número de iterações (Nitt), empregado no processo

iterativo de equalização e decodificação conjunta, considerando a utilização de

25 śımbolos de treinamento por antena de transmissão.

Na figura 185, pode-se verificar o ganho significativo de desempe-

nho proporcionado pelos métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCCE para o caso de uma antena de recepção, que com apenas 1 iteração

(Nitt = 1), oferecem ganhos de desempenho de aproximadamente 10 dB para

uma BER = 3·10−3 e para uma BER = 6·10−3, respectivamente, em relação aos
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métodos convencionais. Devido a dimensão elevada do subfiltro de realimentação

(propagação de erro elevada), são necessárias mais do que 3 iterações 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 propagação, o método de CSTBC-IJDFEC-EPC (Nitt = 3) oferece um

ganho de desempenho de aproximadamente 3 dB para uma BER = 1 · 10−5, em

relação ao método de CSTBC-IJDFEC-EPCCE (Nitt = 3).

Na figura 186 pode-se verificar que, assim como no caso de ape-

nas uma antena de recepção, os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-

IJDFEC-EPCCE também proporcionam um ganho significativo de desempenho

para o caso de duas antenas de recepção. Os ganhos obtidos com apenas 1

iteração (Nitt = 1) são da ordem de 5.5 dB para uma BER = 3 · 10−3 e 5

dB para uma BER = 3 · 10−6, respectivamente, em relação aos métodos con-

vencionais. Os métodos de CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-EPCCE

para o caso de duas antenas de recepção, assim como no caso de uma antena de

recepção, também requerem mais do que 3 iterações 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-

pagação de erro. Apesar disto, as diferenças 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 mantêm menores

que 1 dB para uma BER = 1 · 10−5. Devido a estimativa perfeita dos canais de

propagação, o método de CSTBC-IJDFEC-EPC para o caso de duas antenas de

recepção também oferece um ganho de desempenho de aproximadamente 1.5 dB

para uma BER = 1 · 10−5, em relação ao método de CSTBC-IJDFEC-EPCCE.
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Figura 185: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCCE (ChipEq) com codificação convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisão suave), em função

da SNR (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 25 e Lc = 17)
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Figura 186: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 2 antenas de recepção empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCCE (ChipEq) com codificação convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisão suave), em função

da SNR (At = 2, Ar = 2, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 25 e Lc = 17)



326

10.2.3 CSTBC-IJDFEC-EPCICE usando Códigos Curtos e Longos

para Canais com Desvanecimento Seletivo em Freqüência

Nesta subseção, são apresentados alguns resultados de simulação

considerando a aplicação do método de CSTBC-IJDFEC-EPCICE ao downlink

de um sistema W-CDMA śıncrono, sujeito a canais com desvanecimento sele-

tivo em freqüência, empregando códigos de embaralhamento curtos e longos.

O método de CSTBC-IJDFEC-EPCICE consiste na combinação do método de

CSTBC-IJDFEC-EPCCE com o método ICE (empregado na etapa de deco-

dificação espaço-temporal) apresentado no caṕıtulo 7. O método de CSTBC-

IJDFEC-EPCICE é indicado para aplicações onde a quantidade de śımbolos de

treinamento dispońıvel é limitada.

Assim como no caṕıtulo 8, o método ICE, associado ao método

de CSTBC-IJDFEC-EPCICE, é baseado no algoritmo RLS e aplicado a ńıvel

de chip, considerando que a dimensão dos filtros empregados é igual à dimensão

máxima dos canais de propagação. Assim, para sistemas empregando códigos

de embaralhamento curtos, considera-se que o filtro de canal tem dimensão 7

(Lc = 7), enquanto que para sistemas empregando códigos de embaralhamento

longos, a dimensão do filtro de canal é 17 (Lc = 17). Cada iteração do método de

CSTBC-IJDFEC-EPCICE (Nitt), corresponde a uma iteração do método ICE

(Niter). Deste modo, pode-se obter uma estimativa mais precisa dos canais de

propagação a cada iteração, melhorando o desempenho do processo de decodi-

ficação espaço-temporal e do método de CSTBC-IJDFEC-EPCICE.

O processo de equalização associado ao método de CSTBC-

IJDFEC-EPCICE utiliza o algoritmo DFE-RLS a ńıvel de śımbolo ou a ńıvel

de chip, dependendo do código de embaralhamento usado. Considerando a uti-

lização de códigos de embaralhamento curtos, o processo de equalização é feito

a ńıvel de śımbolo (SimbEq) e emprega subfiltros de alimentação direta com

dimensão 1Xs (1 ·G) e subfiltros de realimentação com dimensão unitária. En-

quanto que para códigos de embaralhamento longos, o processo de equalização

é feito a ńıvel de chip (ChipEq) e emprega subfiltros de alimentação direta com
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dimensão 2Xl (2 · Lc + 1) e subfiltros de realimentação com dimensão Lc. Os

fatores de esquecimento dos algoritmos DFE-RLS (usado no processo de equa-

lização) e RLS (usado no processo de estimativa dos canais de propagação) são

iguais a 1 (λdfe−rls = 1 e λrls = 1).

Nas figuras 187 e 188, são apresentados os desempenhos do método

de CSTBC-IJDFEC-EPCICE em sistemas usando códigos de embaralhamento

curtos e longos, respectivamente, para o caso de duas antenas de transmissão

(At = 2) e uma antena antena de recepção (Ar = 1). O método analisado

emprega codificação convolucional (2,1,3) e decodificação de Viterbi de decisão

suave. Os resultados são apresentados em função da SNR e do número de

iterações (Nitt) para 25 śımbolos de treinamento por antena de transmissão.

Na figura 187, pode-se verificar que após 1 iteração (Nitt = 1), o

desempenho apresentado pelo método de CSTBC-IJDFEC-EPCICE, aplicado a

sistemas empregando códigos de embaralhamento curtos, se torna praticamente

igual a aquele oferecido pelo método de CSTBC-IJDFEC-EPC, que utiliza es-

timativas perfeitas dos canais de propagação. Deste modo, como o método de

STBC-IJDFEC-EPCICE sem nenhuma iteração (Niter = 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 · 10−5 em relação ao método de CSTBC-IJDFEC-

EPCCE (vide resultados apresentados na figura 176).

Na figura 188, pode-se verificar que após 1 iteração (Nitt = 1), o

método de CSTBC-IJDFEC-EPCCE, aplicado a sistemas empregando códigos

de embaralhamento longos, oferece um ganho de desempenho de aproximada-

mente 1.5 dB para uma BER = 1 · 10−5 em relação ao método de CSTBC-

IJDFEC-EPCCE. Após 3 iterações (Nitt = 3), o desempenho apresentado pelo

método de CSTBC-IJDFEC-EPCICE se torna muito próximo (menor que 0.5

dB) a aquele oferecido pelo método de CSTBC-IJDFEC-EPC, oferecendo um

ganho de aproximadamente 2 dB para uma BER = 1·10−5 em relação ao método

de CSTBC-IJDFEC-EPCCE (vide resultados apresentados na figura 185).
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Figura 187: BER para um sistema W-CDMA (códigos curtos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCICE (SimbEq) com codificação convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisão suave), em

função da SNR (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 25 e Lc = 7)
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Figura 188: BER para um sistema W-CDMA (códigos longos) com 2 antenas de transmissão

e 1 antena de recepção empregando os métodos CSTBC-IJDFEC-EPC e CSTBC-IJDFEC-

EPCICE (ChipEq) com codificação convolucional ((2,1,3) - Viterbi de decisão suave), em

função da SNR (At = 2, Ar = 1, G = 8, Nw = 4, Nfb = 1, Nt = 25 e Lc = 17)
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10.3 Resumo do Caṕıtulo e Principais Comentários

A aplicação da CSTBC para sistemas W-CDMA em canais com

desvanecimento seletivo em freqüência, requer a utilização de alguma forma

de equalização para suprimir os vários tipos de interferência (ISI, IAI e MAI)

que reduzem o desempenho do sistema. O método de IJDFEC, apresentado

no caṕıtulo anterior, é um método iterativo de baixa complexidade bastante

eficiente que permite realizar conjuntamente os processos de equalização e de-

codificação de canal. Deste modo, com o intuito de melhorar o desempenho

das estruturas de CSTBC apresentadas no caṕıtulo 8, mantendo uma complexi-

dade computacional aceitável (em relação às mesmas estruturas empregando os

métodos clássicos de equalização turbo), foram propostas neste caṕıtulo, algu-

mas estruturas de CSTBC iterativas baseadas no método de IJDFEC.

As estruturas propostas, denominadas de CSTBC-IJDFEC-EPC,

CSTBC-IJDFEC-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 IAI. Assim como no caso das estruturas apre-

sentadas no caṕıtulo 8, o processo de equalização associado às estruturas de

CSTBC-IJDFEC também pode ser realizado a ńıvel de śımbolo (para códigos

de embaralhamento curtos) e a ńıvel de chip (para códigos de embaralhamento

longos), oferecendo as mesmas caracteŕısticas apresentadas nas estruturas ante-

riores.

As investigações elaboradas mostraram que, nas estruturas utili-

zando a codificação convolucional, o emprego do processo de decodificação de

decisão suave apresenta um ganho significativo de desempenho face aquele ob-

tido pelo uso do processo de decodificação de decisão abrupta. Apesar disto, os

resultados obtidos para as estruturas utilizando a codificação BCH, associadas

a um processo de decodificação de decisão abrupta, foram bastante promissores.



11 CONCLUSÕES E FUTUROS TRABA-

LHOS

Os futuros sistemas de comunicação sem fio prometem oferecer

uma grande variedade de serviços multimı́dia. Entretanto, a perspectiva de

uma grande demanda pelos novos serviços e as caracteŕısticas de QoS exigidas,

fazem com que seja indispensável o uso de sistemas de alta capacidade com

acessos sem fio de alta velocidade, motivando o desenvolvimento e a utilização

de novas tecnologias.

Neste contexto, foram propostas e analisadas nesta tese, diferentes

estruturas de transmissão e de recepção baseadas na utilização de múltiplas

antenas, para aplicações tanto no uplink como no downlink de alguns sistemas

de comunicação sem fio com caracteŕısticas diferentes, possibilitando reduzir a

interferência, melhorar a SNR e usufruir diferentes formas de diversidade, de

modo a atender os requisitos de maior capacidade e maior taxa, indispensáveis

para os futuros sistemas de comunicação sem fio.

11.1 Resumo dos Resultados

A maioria das contribuições apresentadas neste trabalho, referen-

tes às diferentes propostas de estruturas de transmissão e de recepção baseadas

no emprego de múltiplas antenas, podem ser encontradas fundamentalmente nos

caṕıtulos 4, 7, 8 e 10.

No caṕıtulo 4, foram analisadas algumas estruturas de recepção

empregando múltiplas antenas, aplicadas ao uplink de sistemas W-CDMA com

códigos de espalhamento curtos, para desempenhar as funções de diversidade
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espacial de recepção e de formatação de feixe. As estruturas apresentadas foram

motivadas pela busca por métodos adaptativos espaço-temporais que ofereçam

um bom desempenho em canais de propagação com desvanecimento seletivo em

freqüência, mantendo uma quantidade reduzida de informação de treinamento

para não comprometer o throughput do sistema. Dentre as estruturas apresen-

tadas, são contribuições inéditas os receptores espaço-temporais hierárquicos de

BST-HRLS e DST-HRLS e semicego de BST-SBCMACI, sendo que este último

se destaca pelo excelente compromisso entre desempenho e quantidade de in-

formação de treinamento.

No caṕıtulo 7, foram apresentadas algumas estruturas de STBC

empregando múltiplas antenas de transmissão e recepção, para canais de pro-

pagação com desvanecimento seletivo em freqüência, aplicadas ao downlink de

sistemas convencionais de comunicação sem fio. As estruturas apresentadas fo-

ram motivadas pela busca por técnicas de diversidade eficientes, sem entretanto,

aumentar a complexidade do processo de recepção empregado pela EM. Neste

contexto, foram propostas algumas estruturas novas de STBC baseadas em im-

plementações 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-

dificação espaço-temporal é auxiliado por um método iterativo de estimativa de

canal, possibilitando um aumento de desempenho para sistemas com quantidade

de informação de treinamento limitada.

No caṕıtulo 8, os métodos apresentados no caṕıtulo 6, para ca-

nais com desvanecimento plano em freqüência, e no caṕıtulo 7, para canais

com desvanecimento seletivo em freqüência, foram estendidos para sistemas W-

CDMA empregando códigos de espalhamento curtos e longos. Em função das

caracteŕısticas intŕınsecas dos sistemas CDMA, foram analisadas duas estruturas

distintas de codificação espaço-temporal, a STBC convencional e a CSTBC. Os

resultados obtidos para canais com desvanecimento plano em freqüência e varian-

tes no tempo, mostram que a estrutura de CSTBC é mais robusta que a STBC

convencional face às variações 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 função das

caracteŕısticas do código de espalhamento empregado, as etapas de equalização

e desespalhamento espectral das estruturas propostas podem ainda ser imple-

mentadas conjunta ou isoladamente. Para sistemas empregando códigos curtos,

pode-se implementar as duas etapas conjunta ou isoladamente, enquanto que

para sistemas empregando códigos longos, deve-se implementá-las isoladamente.

Finalmente, no caṕıtulo 10, foram propostas algumas estruturas

de codificação espaço-temporal iterativas de complexidade reduzida, para canais

com desvanecimento seletivo em freqüência, aplicadas ao downlink de sistemas

W-CDMA usando codificação de FEC e empregando códigos de espalhamento

curtos e longos. As estruturas propostas são baseadas nas técnicas apresen-

tadas no caṕıtulo 8 e no chamado prinćıpio turbo, introduzido no caṕıtulo 9.

As implementações realizadas utilizam de fato uma simplificação do prinćıpio

turbo, já que as informações transferidas entre as etapas de equalização e de-

codificação não são informações extŕınsecas e apenas as informação transferidas

da etapa de equalização para a etapa de decodificação podem ser informações

soft. Entretanto, apesar das estruturas propostas serem subótimas, a redução

da complexidade proporcionada e os ganhos de desempenho ainda oferecidos são

bastante atrativos. Neste contexto, foram propostas neste caṕıtulo, as estru-

turas espaço-temporais iterativas de CSTBC-IJDFEC-EPC, CSTBC-IJDFEC-

EPCCE e CSTBC-IJDFEC-EPCICE, que desempenham os processos de deco-

dificação espaço-temporal, desespalhamento espectral, equalização do canal e

decodificação de FEC conjuntamente.
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11.2 Direções para Futuras Pesquisas

Nesta tese, foram apresentadas diferentes estruturas de trans-

missão e recepção, baseadas no emprego de múltiplas antenas, para aplicações

nos futuros sistemas de comunicação sem fio. A ampla gama de tópicos analisa-

dos, bem como as novas técnicas propostas, podem ser utilizadas como referência

para futuros trabalhos de pesquisa. Embora procurou-se neste trabalho, desen-

volver um estudo metódico e completo dos temas abordados e das área correlatas,

vários ramos novos de pesquisa foram antevistos durante sua realização, abrindo

um vasto leque de posśıveis campos promissores para investigação. A seguir, são

apresentados alguns tópicos sugeridos para futuras pesquisas:

• Estudo de Novas Técnicas de Diversidade de Transmissão para

Sistemas W-CDMA

Neste trabalho, foram derivadas várias estruturas de diversidade de trans-

missão para sistemas W-CDMA baseadas na STBC. A técnica de STBC

foi escolhida em função da sua baixa complexidade e bom desempenho, en-

tretanto, existem na literatura outras propostas de diversidade de trans-

missão, como por exemplo a STTC, que podem oferecer ganhos adici-

onais de desempenho. Além disto, é posśıvel utilizar as caracteŕısticas

intŕınsecas dos sistemas W-CDMA para obter estruturas mais eficientes

de diversidade.

• Desenvolvimento de Novas Técnicas Semicegas para a STBC

Neste trabalho, as técnicas semicegas foram aplicadas à STBC, para ca-

nais seletivos em freqüência, num framework de MIMO, realizando a equa-

lização e decodificação espaço-temporal conjuntamente, sem a necessidade

da estimativa do canal de propagação. Entretanto, como visto, é posśıvel

separar os processos de decodificação espaço-temporal e equalização, resul-

tando numa redução da complexidade e da quantidade de śımbolos de trei-

namento necessários. Neste contexto, o desenvolvimento de novas técnicas
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semicegas associadas à STBC, para desempenhar os processos de estima-

tiva de canal e equalização separadamente, pode oferecer alguns benef́ıcios

adicionais.

• Análise de Estruturas Turbo aplicadas à STBC para Sistemas

W-CDMA

Neste trabalho, foram propostas algumas estruturas iterativas de equa-

lização e decodificação conjunta, baseadas numa versão simplificada do

prinćıpio turbo, para sistemas W-CDMA empregando STBC. Como re-

ferência de desempenho, foi utilizada uma estrutura empregando um pro-

cesso de equalização de decisão realimentada ideal. Entretanto, seria inte-

ressante comparar o desempenho das estruturas propostas em relação às

estruturas baseadas em detectores e decodificadores de MAP.

• Combinação de estruturas de Múltiplas Antenas e técnicas de

Detecção Multi-usuário para Sistemas W-CDMA

As estrutura espaço-temporais de transmissão e recepção apresentadas

neste trabalho para sistemas W-CDMA, podem ser combinadas com a

detecção multi-usuário de cancelamento paralelo de interferência para pos-

sibilitar o emprego da informação de código dos usuários dentro da célula

de interesse para melhorar o desempenho do sistema.

• Comparação Quantitativa de Desempenho de Estruturas de

STBC

As estrutura de STBC propostas ao longo deste trabalho apresentam ńıveis

de complexidade computacional distintos, além de requisitos diferentes de

śımbolos de treinamento e de SNR. Assim, é de grande interesse obter

ı́ndices de comparação quantitativos que relacionem a complexidade com-

putacional e alguns parâmetros como a BER, a quantidade de śımbolos de

treinamento e a SNR.



A ANEXO 1 - AMBIENTE DE SIMULAÇÃO

Embora em muitas situações seja posśıvel estimar o desempenho

de um sistema de comunicação através de técnicas anaĺıticas, devido a comple-

xidade dos métodos analisados neste trabalho, torna-se necessário o emprego de

técnicas de simulação. As técnicas de simulação são ferramentas de análise de

desempenho muito empregadas na caracterização de sistemas de comunicação

sem fio, devido a possibilidade de utilizar modelos precisos, reduzindo a ne-

cessidade de aproximações, muitas vezes utilizadas nos métodos anaĺıticos, ao

custo entretanto de um tempo de processamento bastante elevado (função da

complexidade do sistema).

A.1 Plataforma de Simulação

As simulações realizadas neste trabalho foram desenvolvidas no

ambiente de simulação MATLAB r, na sua versão para estudante 5.3, utilizando

diferentes configurações de computadores (Pentium MMX 200MHz, Pentium II

600MHz, Pentium III 700MHz e Pentium IV 2.53GHz).

Com o intuito de estruturar o desenvolvimento dos programas e

melhorar o gerenciamento das simulações, foram desenvolvidas várias platafor-

mas de simulação independentes (relacionadas a tópico distintos), que compar-

tilham entre si várias rotinas em comum (por exemplo, as rotinas de canal e de

equalização). Ao longo deste trabalho, foram desenvolvidas aproximadamente

50 plataformas de simulação e mais de 500 rotinas de simulação. As plataformas

desenvolvidas utilizam alguns recursos de GUI (graphical user interface) para

facilitar a entrada dos parâmetros de simulação.

335



336

A.2 Método de Monte Carlo

As simulações realizadas neste trabalho são 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-

municação, entretanto, os resultados obtidos incorrem num grau de imprecisão

em função do número de amostras processadas e da taxa de erro analisada. As-

sim, para um determinado intervalo de confiança, torna-se necessário processar

um número maior de amostras à medida que as taxas de erro aumentam.

O grau de confiança associado a simulação de Monte Carlo pode

ser relacionado à quantidade de bits processados Nb e à taxa de erro de bit

analisada (BER), através da abordagem apresentada em [ZP01]. Considerando

que Nb seja grande, pode-se utilizar o teorema do limite central para aproximar a

freqüência relativa de uma dada probabilidade de erro de bit como uma variável

aleatória Gaussiana. Assim, considerando que o número de erros de bit obtidos

seja Nε, pode-se obter o limite superior ub do intervalo de confiança para uma

dada taxa de erro de bit através de:

� Nε/Nb

−∞
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2 · π · ub

�
1−ub
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· exp

��
− (y − ub)

2
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��
dy =

1− α
2

(236)

Onde, α é o intervalo de confiança

Cuja solução é dada por [ZP01]:
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De maneira similar, pode-se obter o limite inferior lb do intervalo

de confiança para uma taxa de erro de bit através de:

� ∞

Nε/Nb

1�
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1−lb
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��
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2 · lb
�
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��
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Cuja solução é dada por [ZP01]:
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�
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��
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Na figura 189, são apresentados alguns intervalos de confiança para

o método de Monte Carlo em função da quantidade de amostras processada,

para uma taxa de erro de bit de 1 · 10−5. A figura justifica, de certo modo, a

regra prática [JBS92] de que para obter taxas de erro de bit de 1 · 10−v, deve-se

empregar pelo menos 10 · 10v bits.
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Figura 189: Intervalo de Confiança do Método de Monte Carlo

Como os limites do intervalo de confiança dependem da quanti-

dade de amostras processadas, às vezes, ao longo do trabalho, optou-se pelo

detrimento da precisão dos resultados em pró da redução do tempo de proces-

samento requerido.



B ANEXO 2 - DESEMPENHO DA

CODIFICAÇÃO EM BLOCO ESPAÇO-

TEMPORAL - G2

A eficiência espectral dos métodos de STBC depende do esquema

de modulação e do tipo de codificação empregados. Por exemplo, o método

de STBC-G2-QPSK (método de STBC usando a matriz de codificação G2 e a

modulação QPSK) transmite a 2bps/Hz, já que quatro bits de informação (dois

śımbolos QPSK) são enviados a cada dois peŕıodos de śımbolo. Por outro lado, o

método de STBC-G4-QPSK transmite a 1bps/Hz, já que oito bits de informação

(quatro śımbolos QPSK) são transmitidos em oito intervalos de śımbolos.

A seguir, será apresentado um estudo anaĺıtico da probabilidade

de erro de bit para o método de STBC usando a matriz de codificação G2 e a

famı́lia de esquemas de modulação MPSK.

B.1 Modelo do Sistema

Considere o sistema de comunicação mostrado na figura 190 ope-

rando sobre um canal de propagação com desvanecimento plano e lento, no qual

os śımbolos codificados são enviados por duas antenas de transmissão (At = 2)

e recebidos por uma antena de recepção (Ar = 1).

Seguindo o procedimento apresentado em [GHL02] e considerando

que cada intervalo de tempo está dividido em dois peŕıodos de śımbolo (time

slots), pode-se modificar (125), para obter a seguinte representação do sinal

recebido em tempo discreto:
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Figura 190: Esquema de codificação espaço-temporal G2 usando 2 antenas de transmissão e

1 antena de recepção

rslot
1 (k) =

�
Es ·

2�
i=1

βi,1 · sslot
i (k) + vslot

1 (k) (241)

Onde,

rslot
j (k) é k-ésimo śımbolo recebido pela j-ésima antena de recepção (j = 1), no

peŕıodo de śımbolo slot

Es é a energia de śımbolo total recebida proveniente das duas antenas de

transmissão

βi,j é o ganho complexo do canal de propagação entre a i-ésima antena de

transmissão e a j-ésima antena de recepção (j = 1). Assume-se que os ganhos

de percurso se mantém constantes durante 2 peŕıodos de śımbolo consecutivos

e variam independentemente a cada intervalo de tempo (composto por 2

peŕıodos de śımbolo)

vslot
j (k) é o AWGN recebido pela j-ésima antena de recepção (j = 1), no

peŕıodo de śımbolo slot. Assume-se que vslot
j (k) são variáveis aleatórias

gaussianas complexas independentes e identicamente distribúıdas (i.i.d.)

sslot
i (k) é o k-ésimo śımbolo transmitido a partir da antena i no peŕıodo de

śımbolo slot (slot = 1, 2). Sendo que sslot
i (k) ∈ Ω e Ω é a constelação MPSK

dada por:

Ω =

�
ej·2π(φ−1)/Φ

√
2

����� φ = 1, 2, ...,Φ � (242)
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De acordo com [Ala98], a matriz de codificação da STBC s(k) é

dada por:

s(k) =

�
�

�
s1
1(k) s2

1(k)

s1
2(k) s2

2(k)

�
�

�
=

�
�

�
b1(k) b2(k)

−b2∗(k) b1
∗

(k)

�
�

�
(243)

Onde,

bi(k) é o k-ésimo śımbolo de informação transmitido pela i-ésima antena de

transmissão

Considerando que o receptor emprega um processo de detecção

coerente, pode-se representar o sinal recebido pela antena de recepção usando a

seguinte notação vetorial:

�
�

�
r1
1(k)

r2
1(k)

�
�

�
=

�
Es ·

�
�

�
b1(k) b2(k)

−b2∗(k) b1
∗

(k)

�
�

�
·

�
�

�
β1,1

β2,1

�
�

�
+

�
�

�
v1

1(k)

v2
1(k)

�
�

�
(244)

Onde r1
1(k) r

2
1(k) representam os sinais recebidos pela antena de

recepção nos peŕıodos de śımbolo 1 e 2, respectivamente.

Sejam x1
1(k) , r1

1(k) e x2
1(k) , r2∗

1 (k). Pode-se converter (244)

para uma representação mais conveniente através de:

�
�

�
x1

1(k)

x2
1(k)

�
�

�
=

�
Es ·

�
�

�
β1,1 β2,1

β∗2,1 −β∗1,1

�
�

�
·

�
�

�
b1(k)

b2(k)

�
�

�
+

�
�

�
v1

1(k)

v2∗

1 (k)

�
�

�
(245)

Onde cada linha de (245) representa os sinais associados ao peŕıodo

de śımbolo slot do k-ésimo sinal codificado.
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Deste modo, é posśıvel colocar a expressão (245) na seguinte forma

vetorial compacta:

x(k) =
�
Es ·B · b(k) + v(k) (246)

Onde,

x(k) =
�
x1

1(k) x2
1(k)

� T

v(k) =
�
v1

1(k) v2∗

1 (k) � T

b(k) =
�
b1(k) b2(k) � T

B =

�
�

�
β1,1 β2,1

β∗2,1 −β∗1,1

�
�

�

B.2 Determinação da Probabilidade de Erro de Bit

O processo de detecção é aplicado independentemente a cada sinal

codificado [Ala98], [TJC99b]. Considerando que a matriz de canal B é conhecida,

pode-se obter o detector de ML por:

�
b̂1m(k) b̂2m(k) � = arg max

b1(k),b2(k)∈Ω
Re

�
bH(k) ·BH · x(k) � (247)

O detector de ML desempenha a operação de MRC no vetor de

sinal recebido. Ao contrário da operação de MRC convencional, aqui há dois

vetores de coeficientes resultando em uma sáıda 2× 1, como mostra-se a seguir:

u =
�
u1 u2

� T

= BH · x(k) (248)

Onde u1 depende apenas do śımbolo b1(k). Na verdade, a partir

de (248), tem-se que:
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u1 = β∗1,1 ·
� �
Es · β1,1 · b1(k) + v1

1(k) � +β2,1 ·
� �
Es · β∗2,1 · b1(k) + v2∗

1 (k) � (249)

Devido a simetria, os śımbolos b1(k) e b2(k) têm a mesma proba-

bilidade de erro de bit. Deste modo, é necessário analisar apenas uma das sáıdas

do combinador. Considerando a sáıda u1, pode-se obter a probabilidade de erro

de bit de b1(k) a partir da função de densidade de probabilidade (pdf) de u1.

Assim, definindo as variáveis aleatórias:

Ξ1 = β∗1,1 (250)

Ξ2 = β2,1 (251)

Υ1 =
� �
Es · β1,1 · b1(k) + v1

1(k) � ∗ (252)

Υ2 =
� �
Es · β∗2,1 · b1(k) + v2∗

1 (k) � ∗ (253)

Pode-se representar u1 por:

u1 =
2�

i=1

Ξi ·Υ∗
i (254)

Condicionados aos śımbolos b1(k), os conjuntos (Ξi,Υi), i = 1, 2,

são dois pares de variáveis aleatórias gaussianas complexas correlacionadas de

média zero. Os dois pares são, entretanto, mutuamente independentes e identi-

camente distribúıdos.

Definindo Zr = Re(u1) e Zi = Im(u1), a função caracteŕıstica

conjunta Ψ(jn1, jn2) das variáveis aleatórias Zr e Zi pode ser obtida usando

[Pro95].
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Uma interpretação alternativa para (247) é que a fase de u1 é a

variável de decisão para a detecção de b1(k). Considerando as variáveis aleatórias

R =
�
Z2

r + Z2
i e Θ = tan−1(Zi/Zr), pode-se obter p(θ), a pdf da fase de u1

através do seguinte procedimento. Primeiramente, calcula-se a pdf conjunta de

Zr e Zi, p(zr, zi), a partir da transformada de Fourier da função caracteŕıstica

conjunta Ψ(jn1, jn2). Em seguida, determina-se p(r, θ), a pdf conjunta da en-

voltória R e da fase Θ. Finalmente obtém-se p(θ), integrando p(r, θ) sobre a

variável r. O resultado pode ser encontrado em [Pro95].

A probabilidade de erro do sinal recebido pode então ser obtida

integrando p(θ) sobre o intervalo de ângulo complementar a região de decisão

correta. De acordo com [Pro95], a probabilidade de θ estar no intervalo de θ1 a

θ2, dada por:

p (θ1 ≤ θ ≤ θ2) =
� θ2

θ1

p(θ)dθ (255)

Pode ser expressa por:

p (θ1 ≤ θ ≤ θ2) = −(1− µ2
θ)

2

2π
× ∂

∂ϕ
[f (ϕ, α1)− f (ϕ, α2)] |ϕ=1 (256)

Onde,

f (ϕ, αi) =
1

ϕ− µ2
θ

·
��
µθ ·

�
1− (ϕ/µ2

θ − 1) · α2
i

ϕ1/2
· cot−1 (αi)

− cot−1

�
αi · ϕ1/2 · µθ�

1− (ϕ/µ2
θ − 1) · α2

i

� ��
(257)

αi =
−µθ · cos(θi)�
ϕ− µ2

θ · θi

, i = 1, 2 (258)
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O termo µθ representa a correlação cruzada normalizada entre

Ξi e Υi para i = 1, 2. Considerando que todos os śımbolos são equiprováveis

e assumindo, sem perda de generalidade, que o śımbolo b1(k) tem fase zero

(b1(k) = 1/
√

2), a correlação cruzada normalizada pode ser definida como:

µθ =
E [Ξi ·Υ∗

i ]�
E

�
|Ξi|2 � · E �

|Υi|2 �
(259)

Para E
�
|Ξi|2 � = 1 (assumindo que E

�
|βi,1|2 � = 1), E

�
|Υi|2 � =

Es/2+No (desde que |b1(k)|2 = 1/2) e E [Ξi ·Υ∗
i ] =

�
Es/2, pode-se representar

a correlação cruzada normalizada através de:

µθ = � Es/2

Es/2 +No

= � ρs

ρs + 2
(260)

Onde, ρs = Es/No é a SNR por śımbolo

A probabilidade de erro de bit, para um esquema de modulação

MPSK genérico, pode ser calculada a partir de (256) e do procedimento descrito

logo após (256). Considerando o caso espećıfico de um esquema de modulação

QPSK empregando a codificação de Gray, para transmitir b1(k) com ângulo zero,

tem-se a ocorrência de um erro de bit quando a fase recebida for π/4 ≤ θ ≤ 3π/4

e de dois erros de bit quando a fase recebida for 3π/4 ≤ θ ≤ π. Assim, assumindo

a propriedade par de p(θ), pode-se representar a probabilidade de erro de bit

para cada śımbolo transmitido por [Pro95]:

PQPSK =
� 3π/4

π/4
p(θ)dθ + 2

� π

3π/4
p(θ)dθ (261)

Aplicando (256) em (261), pode-se obter a probabilidade de erro

de bit para o esquema de modulação QPSK através de:
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PQPSK =
1

2
·
��
1− µθ�

2− µ2
θ

− 2 · µθ · (1 + µ2
θ)

(4− 2 · µ2
θ) ·

�
2− µ2

θ

��
(262)

Na figura 191, é apresentado o desempenho, obtido pela expressão

(262), de um sistema de comunicação sem fio com duas antenas de transmissão

e uma antena de recepção empregando o método de STBC G2-QPSK em função

da SNR.
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Figura 191: Resultado anaĺıtico de desempenho da codificação espaço-temporal em bloco para

um sistema empregando o método G2-QPSK (At = 2 e Ar = 1)

A probabilidade de erro de bit para os métodos de STBC em-

pregando os demais esquemas de modulação MPSK, pode ser obtida utilizando

procedimentos similares aos apresentados para o método de STBC empregando

o esquema de modulação QPSK.
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