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RESUMO

Dissertacao de Mestrado
Programa de P6s-Graduagédo em Informética
Universidade Federal de Santa Maria

ESQUEMA DE COMUNICACAO MIMO PARA QUATRO ANTENAS
TRANSMISSORAS E TAXA DE TRANSMISSAO UNITARIA: ANALISE DE
DESEMPENHO E DE ROBUSTEZ
AUTOR: SAMUEL TUMELERO VALDUGA
ORIENTADOR: RENATO MACHADO
CO-ORIENTADOR: ANDREI PICCININI LEGG
Local da Defesa e Data: Santa Maria, 31 de Janeiro de 2014.

Nesta dissertacdo propde-se um esquema de comunicacdo pHKQ@uatro antenas
transmissoras com taxa de transmissao unitaria. O desbmpesrobustez do esquema pro-
posto sdo avaliados e comparados com outras boas propestagemente apresentadas na
literatura. O esquema proposto utiliza um pré-processhaseado na realimentacdo de fase
provinda do receptor. O pré-processamento permite quelErsproposto alcance um grau
de diversidade completo bem como um ganho de codificacéo eAqaificacdo considera o
uso de uncodebook cujo comprimento depende do numero de bits de realimeni@ig@o-
nivel. Faz-se uma andlise de desempenho da probabilidagleajenostrando os limitantes
superior e inferior do esquema para diferentes quantiddelbgis de realimentacao, diferentes
nameros de antenas e para as constelacfes do tipo PSK e QAdv/la RBaalise de robustez,
considerou-se o0 emprego de estimadores de canais clasSicesodelo utilizado para os es-
timadores de canais foram acrescentados os efeitos ddacéwespacial, para se verificar as
perdas decorrentes da correlacao espacial entre as greetmsfeito Doppler, para se avaliar
a perda de desempenho decorrente da mobilidade relatreatearismissor e receptor.

Palavras-chave:Beamforming. Canal de Realimentag&o. Codificacdo de Cématrsidade
Espacial. Estimacéo de Canal. MIMO. Ponderagéo de Poténcia



ABSTRACT
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MIMO COMMUNICATION SCHEME FOR FOUR-TRANSMITING ANTENNA
SYSTEM WITH UNITARY TRANSMISSION RATE: PERFORMANCE AND
ROBUSTNESS ANALYSIS
AUTHOR: SAMUEL TUMELERO VALDUGA
ADVISOR: RENATO MACHADO
COADVISOR: ANDREI PICCININI LEGG
Place and Date of Defense: Santa Maria, Januaty 3114,

In this master thesis it is proposed a MIMO communicatioresod with four transmit
antennas and unitary transmission rate. The performandedoustness of the scheme are
evaluated and compared with other good proposals recergiepted in the literature. The
proposed scheme uses a preprocessor based on phase feetihagkeprocessor allows the
proposed scheme to obtain full diversity and also coding.g@he pre-processing considers a
codebook design, whose size is dependent on the numberdifdele bits. Error probability
analysis is provided, where the upper and lower bounds fterdnt numbers of feedback bits
and antennas are presented, considering two differens yfpeonstellations, QAM and PSK.
For robustness analysis, channels estimators were usetheFghannel estimators model it was
added the effects of spatial correlation, enabling theuatadn the losses caused by the spatial
correlation among the antennas, and the Doppler effecevauating the loss performance due
to the relative mobilitys between trnamitter and receiver.

Keywords: Beamforming. Channel Coding. Channel Estimation. FeddBdannel. MIMO
and Spatial Diversity.
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1 INTRODUCAO

O aumento do nimero de usuarios nos sistemas de comunieagd gue novas téc-
nicas de transmissao sejam propostas para garantir a c¢bhadide e qualidade do sistema,
permitindo que a crescente demanda por maiores taxas de dawvicos multimidia sejam
atendidas. Uma possivel solucdo seria considerar o aurdarpgoténcia do transmissor. No
entanto, isso acarretaria em maior custo operacional egiidutdio maior consumo de poténcia
por parte das estacdes radio-base e reducdo da autonomiaidades moveis. Além disso,
essa solugdo causaria um aumento na interferéncia co-eaaalal-adjacente, colidindo com
as restricOes definidas pelas agéncias reguladoras.

Outra possivel solu¢do seria considerar o uso de multipieenas no transmissor
(multiplas entradas) e/ou multiplas antenas no receptaitifstas saidas) mais conhecidos
como sistemas MIMO (do inglésmultiple-input, multiple-outpyt Pode-se, portanto, ex-
plorar a dimenséo espacial do sistema de comunicacdo e assabter melhorias em ter-
mos de taxa de comunicagdo, confiabilidade do sistema e mg@ncia espectral, sem a
necessidade de se aumentar a poténcia de transmissao, armpedsa solucado muito mais
atrativa (CAIRE; TARICCO,; BIGLIERI, 1998; TAROKH; JAFARKANI; CALDERBANK,
1999; AL-DHAHIR etal., 2002; LARSSON; STOICA, 2003; TSE;SAWWANATH, 2004;
CHEN; YUAN; VUCETIC, 2005).

Sistemas de comunicagdo MIMO e variantes deste, SIMO (dé@sngingle-input
multiple-outpute MISO (do inglés:multiple-input single-outpyitexploram a diversidade es-
pacial obtida através do uso de multiplas antenas, ondaxdpimesmo simbolo sdo enviadas
e/ou recebidas por diferentes antenas, sendo processadumibinados) de forma apropriada
tal que a qualidade do sinal possa ser melhorada no rec@&maotre as principais técnicas de
diversidade espacial podemos citar a diversidade de cagdinde selecao (SDC) (do inglés:
selection diversity combiningcombinagdo de mesmo ganho (EGC) (do inglégual gain
combining e combinag&do de maxima razédo (MRC) (do ingl@sximum ratio combining

A exploracdo da dimenséo espacial no transmissor surgiu &groposta do co6-
digo espaco-temporal ortogonal proposto por Alamouti er8819ALAMOUTI, 1998).

O trabalho de Alamouti foi um marco na era das comunicacdoes §e, permi-
tindo que a capacidade dos sistemas celulares pudesseggs#icaiivamente aumentada

(TAROKH; JAFARKHANI; CALDERBANK, 1999). O uso do cédigo delAmouti ndo ne-
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cessita da informacgéo do estado do canal no transmissetaib quando um canal de reali-
mentacao existe e a informagéo do estado do canal fica digbawitransmissor, pode-se me-
Ihorar consideravelmente o desempenho do sistema (PROARES; RAPPAPORT, 1996).
O canal de realimentacdo € usado para transmitir a infolmndg&stado do canal (CSl, do
inglés: channel state informatigrao transmissor, possibilitando aplicar a técnica de ftama
cao de feixe otimagptimal beamforming(GORE; PAULRAJ, 2001). Se a CSI for perfeita,
pode-se também considerar o uso da técnica de transmiss@axdaa razdo (MRT, do inglés:
maximum ratio transmissigmelhorando a eficiéncia do sistema (LO, 1999).

Uma suposicgao realista neste tipo de sistema consiste sifidade de somente alguns
bits serem enviados pelo canal de realimentacdo. Em (MACBIADCHOA-FILHO, 2004),
propds-se um esquema de selecdo hibrida antena/cédigansmissor que seleciona 0 me-
lhor codigo e um determinado subconjunto de antenas trassenais para realizar a transmissao
dos simbolos naquele quadro de transmissao a partir de staad codigos espago-temporal
em bloco. O cdédigo selecionado é baseado no critério da raipnwbabilidade de erro ins-
tantanea, ou seja, 0 codigo escolhido para aquele quadrartertissdo deve garantir que a
probabilidade de erro instantanea seja a minima possistl.ideia foi refinada posteriormente
em (AKHTAR; GESBERT, 2004). Em (LOVE; JR., 2003), supondosm ule um canal de
realimentacdo quantizado os autores mostraram que o @ugetddigos para canais MIMO
possui problemas equivalentes ao problema de empacotdestibespacos unidimensionais,
conhecido como empacotamento Gransmeniano de linhasdtsiGrassmannian line pac-
king). Neste trabalho, derivou-se o limitante inferior da tagaedo a qual tem dependéncia do
namero de bits de realimentacéo. Neste contexto, utilzandeia do uso do canal de realimen-
tacao, a derivacao para um limitante inferior da probasdeldeoutage(MUKKAVILLI et al.,
2003) é demonstrada para qualquer conjunto finito de fodoata de feixe. O desempenho é
analisado para diferentes niumeros de antenas transnsisqoaiga diferentes nimeros de bits de
realimentag¢ao, mostrando como um sistema MIMO, fazenddeswon canal de realimentagéo
quantizado, pode melhorar o desempenho e se aproximar al@eas (sem quantizacao).

Andlises de probabilidade de erro para diferentes deswaaptos sdo descritas em
(SIMON; ALOUINI, 2000; LARSSON; STOICA, 2003). Em (ZHOU; WRG; GIANNAKIS,
2005) analisa-se o desempenho da formatagao de feixe catacifio de bits de realimentagéo,
supondo que os pontos pertencentes a uma hiperesfera pedeniizados para se projetar

codebooksNeste mesmo artigo, derivam-se o limitante inferior ddbplilidade de erro para
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modulacdo por chaveamento de fase (PSK, do inghdsise shift keyinge para a modula-
cédo de amplitude em quadratura (QAM, do ingl@stadrature amplitude modulatipn Em
(ZHU et al., 2010), os autores fazem uma analise para o desdgramla probabilidade de erro
de simbolo, baseados na propriedade assintotica da Fuegaddga de Momento (FGM do in-
glés:moment generating functipdo limitante superior, condicionada a raz&o sinal-rupdoa
MRT, selecéo de antenas transmissoras (TAS do inglssmit antenna selectipe codebook
baseado em beamforming (CBB do ingl&€sidebook-based beamform)ngA primeira parte
desta dissertacéo trata da proposta de um novo esquema daicagido MIMO que faz uso
de um canal de realimentag&o quantizado para otimizar argoag#io a cada novo quadro de
transmissao.

Grande parte dos trabalhos desenvolvidos para sistema®©Mbvsideram que as ca-
racteristicas do canal sdo perfeitamente conhecidasqudptor. Entretanto, em situacdes pra-
ticas isto pode n&o ocorrer, assim torna-se necessarigreaedb dos parametros do canal para
continuar empregando estes esquemas. Os algoritmosmaest do canal os algoritmos esti-
madores podem ser subdividos em trés grandes classesvisigqrexdos, semi-cegos e cegos
Algoritmos supervisionados tem como caracteristica al@ utilizagdo de uma sequéncia
de treinamento conhecida pelo receptor para estimar o (BIGUESH; GERSHMAN, 2006;
KOTECHA; SAYEED, 2004). Algoritmos semi-cegos fazem aizéi¢do do conhecimento das
caracteristicas da sequéncia de treinamento. Algoritragescndo fazem o uso de sequén-
cias de treinamento, utilizando somente o conhecimentondd recebido e as caracteristicas
estatisticas dos sinais transmitidos.

Os sistemas de transmisséo sem fio podem estar inseridos leienggs com mobili-
dade, onde o movimento relativo entre receptor e transméssacteriza uma variagado tem-
poral no canal de comunicagédo. Portanto os estimadoresnd tegn que ser capazes de
acompanhar essas variacdes temporais. Entre os estimdmmeados em filtragem adapta-
tiva ttm-se: o estimador baseado no algoritmo LMS (do indéast mean squajeé uma
opcao razoavel em termos de custo beneficio. Este é uma\es&iastica do método do gra-
diente (HAYKIN, 1996), atualizando a estimac¢do conforme passo fixo ou variavel. Em
(DARYASAFAR; LASHKARI; EHYAEE, 2012) é avaliada a estimagd@e canal utilizando
0 estimador LMS em um sistema MIMO-OFDM baseado em métodaodgaracdo. Em

(FILHO, 2005) o autor avalia a estimagdo LMS com passo ateptanostrando melhor efi-

1 Também conhecidos como autodidatas ou ndo supervisionados
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ciéncia em relacéo a outros algoritmos que utilizam o LMS passo variavel, entretanto a
complexidade do estimador € maior em relacdo ao LMS conweaki Utilizando o mesmo
conceito de LMS com passo adaptavel, (RANA; KIM; CHO, 201®strou a eficiéncia do
algoritmo convencional e com passo adaptativo para sistéfta (do inglésiong term evolu-

tion).

1.1 Obijetivos

O objetivo desta dissertacdo esta dividido em duas paresmaira parte consiste na
proposta de um novo codificador de canal, projetado para goess de comunicagdo sem
fio com quatro antenas transmissoras e taxa de transmisgagaurConsidera-se a existéncia
de um canal de realimentacdo quantizado, o qual € utilizad® @nviar informacdes para a
adaptacéao do sinal transmitido a cada novo quadro de tras&mi O esquema proposto pode
ser aplicado em receptores com uma ou mais antenas receodatector proposto € linear e
de baixa complexidade, 0 que torna a proposta bastantevateat termos de aplicacdo. Para
concluir a primeira parte do trabalho sdo apresentadasarmtd desempenho de taxa de erro
de bit, permitindo uma comparacdo entre resultados obadadticamente ou por meio de
simulacdes.

A segunda parte, consiste na analise de desempenho do esprggusto quando a in-
formacéao sobre o estado do canal ndo esta disponivel pentite no receptor. Esta informa-
cdo é encontrada a partir de estimativas provenientes gaérsgas de treinamento conhecidas
pelo receptor. Primeiro, consideram-se canais com deswvaerto Rayleigh, plano e estaticos,
onde néo existe variacdo temporal do canal entre uma tras&milos simbolos em cadame
e uma segunda analise onde consideram-se canais com d@swente Rayleigh, plano e vari-
antes no tempo devido a um espalhamento em frequénciadcapsid efeito Doppler. Ainda
neste contexto € analisado o efeito da degradacédo dadaqedtacéo espacial dos canais,
considerando que em um sistema real as antenas dos digpodificiimente sdo totalmente

descorrelacionadas.

1.2 Publicacbes

Nesta se¢ao sao listados os trabalhos publicados no dedorkéestrado:

e Samuel T. Valduga, José C. Menezes Jr., Renato Machado, Natel R. Gomes e
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Andrei P. Legg, A Full-Diversity Scheme for Four Transmit Antennas and Qiired

Feedback Channel, SBRT-2012.

Samuel T. Valduga, Dimas |. Alves, Renato Machado, Andrei A.egg e Murilo B.
Loiola A Low-Complexity Rate-One MIMO Scheme with Four Transmitt&nnas and

Phase Feedback, CITS-2013.

Samuel T. Valduga, Dimas I. Alves, Renato Machado, Andrei A.egg e Murilo B.
Loiola Esquema MIMO de Baixa Complexidade com Quatro Antenas ms®ras e

Taxa de Transmissao Unitaria, SBRT-2013.

Dimas Irion Alves, Nelson Jorge Schuch, Samuel Tumelero Vduga and Renato
Machado Hybrid Relay Selection Scheme with Feedback Channel for I&yaand-
Forward Two-Hop Networks, IWT-2013.

Dimas Irion Alves, Nelson Jorge Schuch, Samuel Tumelero Vduga, Renato Ma-
chado Hybrid Relay Selection for Two-Hop Network, Revista de Telmunicacoes-

2013.

Samuel T. Valduga, Dimas I. Alves, Renato Machado, Andrei R.egg and Murilo B.
Loiola Low-Complexity Codebook-Based Beamforming with Four Brait Antennas

and Quantized Feedback Channel, WCNC-2014.
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2 SISTEMAS DE COMUNICACAO SEM FIO: CONCEITOS BASICOS

Alguns conceitos basicos sobre sistemas de comunicacaficsefio abordados devido
a sua importancia para o entendimento dos assuntos abendesta dissertacdo. Na Secéo 2.1,
descreve-se o0 modelo do sistema considerado neste trabdh®ecéo 2.2, faz-se uma breve
descricdo do ambiente de comunicacéo radio-movel ondéalli@aapresentado nesta disser-
tacdo esta inserido. Na Secao 2.3, apresentam-se algweitosrsobre desvanecimento. Na
Secéao 2.4, aborda-se o conceito de diversidade em sistentasrainicacdes sem fio. Finali-

zando este capitulo, apresenta-se uma breve conclusao.

2.1 Modelo de Canal

Ambientes com desvanecimento em pequena escala caractes&pelas flutuagdes ra-
pidas na poténcia do sinal que advém principalmente daaefterdo ambiente (canal) e/ou
movimento relativo entre transmissor e receptor. Um dascypais fatores que causam este
efeito esta relacionado ao efeito do deslocamento Doppés conhecido como efeito Dop-
pler, ocorrendo geralmente quando o receptor se deslocendento a outro em uma certa
velocidade. Assim, o sinal ira se propagar em diferentesupsrs, estando sujeito a um desvio

de frequéncia, dado matematicamente pela seguinte equacao

fo= e 2.1)

C

em quer é a velocidade da luz em m/s é uma velocidade constante em m/s é a frequéncia
da portadora em Hz. Na pratica, como 0s sinais percorremedifes caminhos, diferentes an-
gulos de incidéncia sdo formados, assim, cada componenteltipercurso sofrera um desvio
diferente na frequéncia, resultando no aumento da largufaixh do sinal.

Utilizando o modelo descrito por Jakes-Clark com sinal sgdénciaf, pode-se des-

crever matematicamente a densidade espectral da pot@nsiaad recebido como:

T Il < fa
s =4 "V-() 2.2)

0, caso contrario
A variacao temporal é frequentemente modelada por um Eo@gocastico estacionario no
sentido amplo (JERUCHIM; BALABAN; SHANMUGAN, 2000). Caltando a transformada

inversa de Fourier do espectro Doppler de (2.2) com a fune&autb correlacdo temporal é
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obtida uma funcéo que caracteriza o efeito Doppler,
Elhi ey jasan] = Jo(2m faTs|k —t]), (2.3)

sendoh os coeficientes do canal em um instahte/, a fungcdo de Bessel de ordem
zero e primeiro tipo € o periodo de simbolo. Este modelo faz parte dos modelodsestat
ticos conhecidos como WSSUS (do ingl&ide Sense Stationary Uncorrelated Scatteying
(JERUCHIM; BALABAN; SHANMUGAN, 2000).

Neste trabalho, considera-se que o efeito dado no canaitespna distribuicdo esta-

tistica caracterizada pela p.d.f. (do inglgsobability density functionda fungéo Rayleigh:

p(p) = 2—p693p<—p—)- (2.4)

Considerando ainda o desvanecimento em pequena escatgagacao por multiplos
percursos faz com que 0s sinais se propaguem por Variosrpescaté chegar ao receptor, es-
tando estes sujeitos a reflexdes, difracdes e espalhanrentnpentes dos diversos obstaculos
gue estdo em seu caminho. Assim, esses sinais chegam airecep diferentes intensidades

e atrasos, podendo resultar em sinais fortemente atenuados

2.1.1 Banda de Coeréncia

A banda de coeréncia do cand] € a faixa em que todas as componentes espectrais
sdo afetadas igualmente pelo desvanecimento, causadprpplgacdo em multiplos percur-
sos (JERUCHIM; BALABAN; SHANMUGAN, 2000; TSE; VISWANATH, @04). A banda de
coeréncia € uma caracteristica do canal que permite, porpdaeutilizar técnicas de embara-
Ihamento interleaving na frequéncia com intuito de explorar a diversidade nauaqgia. Esta
banda esta diretamente relacionada ao espalhamento de atpor multipercursos podendo

ser descrita aproximadamente como:
1
" Tm

O canal com desvanecimento em multipercufBm), pode ser modelado como um filtro de

(2.5)

tempo discreto variavel com resposta impulsiva passaabaix

2.1.2 Modelo Auto Regressivo

O modelo descrito pelo processo auto-regressivo (AR) fooleglo por aproximar

o efeito temporal descrito pela funcdo de autocorrelagé®) @ o espectro Doppler (2.2).
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Na literatura, ele € muito usado por aproximar de uma formmgpl#icada processos aleato-
rios discretos com um espectro arbitrario. Sabendo queiogipos termos de (2.3) conse-
guem captar a maior parte da informacao da dinamica dos ieveéis para atrasos pequenos,
0os modelos AR de ordem baixa sdo utilizados para descrevaslacéo temporal do canal
(BADDOUR; BEAULIEU, 2005). Considera-se, nesta dissettague existe a necessidade de
se obter os coeficientes da evolugdo do canal, ndo sendséeaes simulagdo deste. Man-
tendo esta ideia foi utilizado um modelo AR de ordem um pasam@®er a evolugéo do canal.

O canal pode ser descrito da seguinte forma:
hy = hig—18 + wg, (2.6)

em quesd = J,(2nf,Ts), wy € o ruido de excitagdo Gaussiano independente, circuléemen

simétrico, de média nula e matriz de covariancia

Qcanal = O-EU]MRJMTa (27)

sendas? = (1 — |8]), Mg e Mr sé&o o nimero de antenas receptoras e transmissoras respecti

vamente.

2.1.3 Modelo de Correlacao Espacial

Apés considerar o efeito Doppler no modelo do canal, corside também o efeito da
correlacéo. A correlacao espacial depende do ambienteogagacao, da polarizagcéo dos ele-
mentos das antenas e dos espacamentos entre estes elei@eratraente em ambientes reais
existe algum tipo de correlacdo espacial devido a sepamgé®as antenas nao ser suficiente
para descorrelacdo total. Levando isso em consideracém)-ep por um modelo de corre-
lag&o para canal MIMO plano dado em (LARSSON; STOICA, 2088&is conhecido como
modelo de Kronecker (WEICHSELBERGER et al., 2006). O mogaa caracterizagao do
canal de propagacdo MIMO propde a obtencao da matriz do gamapartir de duas matrizes
de correlacéo que descrevem as propriedades de correfagadodelo analitico € um dos mais
populares devido a sua simplicidade representar satisfatente canais MIMO planos, sem
linha de visada e com até 4 antenas transmissoras e reetdRSSON; STOICA, 2003;

BOLCSKEI et al., 2006), que é descrito por

1

1
i = Ri Hi(Ry,)" (2.8)

em queR,,, modela a correlagdo entre antenas transmissakag.enodela a correlagéo entre

antenas receptorad,, representa o canal MIMO com coeficientes independentes.
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2.1.4 Modelo de Canal Correlacionado Variante no Tempo

Considerando um canal plano e utilizando a Equacéo (2.82&) 6 modelo de canal

correlacionado variante no tempo pode ser descrito dargegorma:
i = 1B+ Guy, (2.9)

L , , ~ ~ .
em queG = Ry}, . Considera-se nesta dissertacao somente o caso de c@orelggacial entre
as antenas transmissoras, sendo possivel estenderngilipamesmo modelo também para

antenas receptoras.

2.2 Canal de Comunicacao Radio-Movel

Canais em sistemas de comunicacédo radio méveis, sdo ceadts por seus efeitos
intrinsecos que causam algumas dificuldades de andlise dalagem destes exige o conheci-
mento estatistico para sua caracterizacdo, em que a &edatte e dindmica estdo relacionadas
ao desvanecimento em larga e pequena escala que afetadadeald sinal recebido no recep-
tor.

O desvanecimento em larga escala € descrito como a perddéeipono sinal rece-
bido devido ao distanciamento entre transmissor e/ou r@cepe geralmente € causado por
perda de percurso ou sombreamento. Ja o desvanecimentogelenpeescala esta relacio-
nado a pequenas variacdes do ambiente radio-movel, orsteraxiapidas flutuagdes no sinal
e sdo causadas pelo efeito de multipercursos e do deslotaemiirequéncia devido ao efeito
Doppler.

Nestes canais, limitagdes na largura de banda, perdasplEgagiio, variacdo no tempo,
ruido, interferéncia e desvanecimento multipercursouf@@.2) fazem com que a transmisséao

de dados com altas taxas de transmissao seja dificultada.

2.3 Desvanecimentos

Se considerarmos um pulso extremamente estreito, como poismtransmitido em
um canal com multipercursos e variante no tempo, este snakecebido de uma forma dife-
rente da que foi transmitido no instante inicial. Este sggh a composi¢cao de varios pulsos

com atrasos e amplitudes diferentes. Os sinais transmigdo instantes diferentes sofrem
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Figura 2.1 — Ambiente com multipercursos

variagcdes de uma forma diferente, ou seja, estas variagoeem de forma imprevisivel, ca-
racterizando este canal como estaticamente variante pot@PROAKIS, 1995).

O desvanecimento pode ser descrito em um canal mével attafaacao de densidade
de probabilidade. Uma destas distribuicdes € a Rayleigtegtéerelacionada ao caso onde o
receptor ndo tem nenhuma componente com visada direta, isEnhuma componente ira se

destacar em amplitude comparada com a amplitude das outras.

2.3.1 Desvanecimento Plano

O canal com desvanecimento plano tem uma largura de banda gua a largura de
faixa do sinal transmitida\ f, resultando em um ganho constante e uma resposta de fase line
Assim, todas as componentes do sinal chegam ao receptor ummasacteristica espectral
praticamente inalterada. Em outras palavras, para que uneata radiomovel esteja sob um

desvanecimento plano, o sinal transmitido deve apresastsgguintes caracteristicas:

Bsinal << (Af)canal (210)

Tsina >> Thn, (2.11)

em queBy;,a € Tsing S80 a largura de faixa e a duragdo de um simbolo do sinal,ctespe

mente.
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2.3.2 Desvanecimento Seletivo em Frequéncia

O canal com desvanecimento seletivo em frequéncia tem snparente com ganho
constante e uma resposta de fase linear de largura de f@gu@anor que a largura de faixa
do sinal transmitido. Devido a isso, 0 espalhamento tenhplorainal ter& um tempo maior na
duragéo do simbolo transmitido, assim o sinal que foi relebera interferido pelos que foram
transmitidos em instantes anteriores, causando nessmaistque € chamado de interferéncia
intersimbodlica. Em outras palavras, para que um ambiedterrgvel esteja sob um desvane-

cimento seletivo em frequéncia, o sinal transmitido devesgntar as seguintes caracteristicas:

Bsinal > (Af)canal (212)

Tsinal < Tm (213)

2.3.3 Desvanecimento Rapido

O canal com desvanecimento rapido acontece quando o iltee/éempo em que ocor-
rem variacdes no canal € menor que o periodo de simbolo, sonassinal recebido sofrera
um espalhamento espectral. Ou seja, para que o canal aerdesuwanecimento rapido, o sinal

transmitido deve apresentar as seguintes caracteristicas

Tsinal > (At)ccmal (214)

Bsinal < BD- (215)

2.3.4 Desvanecimento Quase-Estatico

Este desvanecimento ocorre quando a variacdo das casticéer o canal variam lenta-
mente em relagdo a duragéo de simbolo, assim, durante entsaée do simbolo o canal pode
ser considerado estatico. Um canal € modelado pelo desweergo quase-estatico se o sinal

transmitido apresentar as seguintes caracteristicas:

Tsinal << (At)ccmal (216)

Bsinal >> BD- (217)
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2.4 Diversidade

Uma forma de se quantificar o ganho provido por uma deterraitésshica de transmis-
séo é através da avaliacdo do grau de diversidade obtidalp@échica. A técnica é baseada
no envio de varias réplicas do sinal, com o intuito de aumnmenfarobabilidade de que pelos
um sinal chegue ao receptor corretamente. Ela auxilia rigag#o do efeito destrutivo na po-
téncia do sinal, proveniente de um ambiente com flutuac@ssjadecimentos no tempo, no
espaco e na frequéncia. Matematicamente o ganho de daeesgbde ser calculado como

(TSE; VISWANATH, 2004; HAYKIN; MOHER, 2005; B6LCSKEI et gl2006):

B , log Pe(SNR)]
Ga == lim log(SNR) (2.18)

em quePe(SNR) é a probabilidade de erro médiaSév R é a razéo sinal-ruido média por
antena receptora. Em um sistema com canal MIMO démantenas receptorasié; antenas
transmissoras, o ganho maximo de diversidade é dado ddmoM ;. O uso dessa técnica
€ adequada quando os sinais percorrem diferentes canadeswamnecimentos independentes
(CHEN; YUAN; VUCETIC, 2005). Dentre técnicas de diversidads mais conhecidas sao:
diversidade temporal, em frequéncia e espacial (PROAKKY,KIN, 2004).

A diversidade temporal é obtida quando o mesmo sinal é emé@adinstantes de tempo
diferentes e 0 espacamento entre os intervalos de enviogx qua o tempo de coeréncia do
canal. Portanto, os desvanecimentos que afetaram o sinedséiderados descorrelacionados.
Essa diversidade, pode ser implementada por codificacaandd €/ ou pelo uso da técnica de
embaralhamento (do ingléiterleaving. Nos sistemas de comunicagdo digital, os codigos
corretores de erros, que sao abordados com maior aprofemdano préximo capitulo, podem
ser utilizados para obter diversidade temporal e espdemtetanto, no caso de utilizar o em-
baralhamento da palavra cédigo para a transmisséo, o oeted necessariamente um atraso
para efetuar o seu desembaralhamento (do ingésiterleaving, sendo restrita a sua utiliza-
céo em sistemas que apresentem um desvanecimento rapglsisidonas com desvanecimento
lento, o embaralhamento de ordem alta pode levar a um atraseiiavel para aplicacdes de
voz, por exemplo, como descrito em (BARAN, 2006; LARSSONQSTA, 2003).

A diversidade de frequéncia é obtida quando o0 mesmo sinahértritido por diferen-
tes bandas de frequéncias, desde que essas bandas tenhapagame&nto entre elas igual ou
maior que a largura de banda de coeréncia do canal. Assire;qEdarantir que as estatisticas

para diferentes frequéncias sejam descorrelacionadasorNanicacdo movel a redundancia é
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introduzida no dominio da frequéncia por espalhamentacésphédo inglésspread spectruin
esta técnica, como a temporal, s6 tem eficacia para criaisitiaele em canais com desvaneci-
mento seletivo em frequéncia, e como consequéncia aumeatesamo da faixa de frequéncia,
devido a introducao da redundéancia (BARAN, 2006; LARSSONDECA, 2003).

A diversidade espacial pode ser obtida através da utikiedednultiplas antenas, onde é
enviado ao receptor o mesmo sinal por diferentes canaisaawndi¢cdo de que estes caminhos
sejam descorrelacionados entre si. Estes requisitos deas@p variam conforme a altura da
antena, o ambiente de propagacéo e a frequéncia da portAdtiversidade espacial ndo causa
prejuizo espectral e permite a obtencao da diversidade on@srsistemas cujo desvanecimento
seja plano ou estatico (BARAN, 2006; LARSSON; STOICA, 2003)

No restante desta dissertacdo de mestrado o termo diviestdatilizado somente para

indicar diversidade espacial.

2.5 Conclusao

Neste capitulo foram abordados conceitos basicos de sistéencomunicagéo sem fio
e 0s modelos do canal que seréo utilizados nesta dissertagiadescrito um modelo de canal
necessario para descrever os efeitos ocorridos em sistinesmunicacdo movel que sera
utilizado na segunda parte deste trabalho. Este modelmadieo canal a variacdo temporal

assim como a correlagao espacial.
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3 CODIFICACAO DE CANAL PARA SISTEMAS MIMO

Em sistemas de comunicagfes sem fio geralmente existe unsandamaior de infor-
macao no sentido deownloadde dados, como € o caso da internet movel. Essa demanda
requerida ndo sera atendida caso as perdas ocasionaddepedoecimento existente no pro-
cesso de comunicacao nao sejam minimizadas, ou, idealpeéinimadas. Uma maneira inte-
ressante de mitigar o desvanecimento em canais sem fio ésattawtilizacdo da diversidade.
Os cadigos espaco-temporais (STC, do ing#sce-time cogesdo uma boa alternativa de se
explorar o conceito de diversidade em sistemas MIMO. Os Sddem ser divididos em duas
grandes classes, os codigos espaco-temporais em trelig&(Slo inglés: space-time trelis
codeg e os codigos espacgo-temporais em bloco (STBC, do ingf&sce-time block cojleEm
(TAROKH; SESHADRI; CALDERBANK, 1998), Tarokh utilizou umodlificador espaco tem-
poral em trelica para obter diversidade. Entretanto suadigcacdo possui uma complexidade
elevada, exponencialmente proporcional ao nimero decsstidtrelica, implicando em um
custo elevado de processamento.

Ja em 1998, Alamouti (ALAMOUTI, 1998) propds uma técnicadaas em transmis-
sao/recepcéo de blocos de informagéo, considerando apeEt@ssamento linear no processo
de detecgdo. Essa estratégia foi considerada um marco dast@municag¢des sem fio, per-
mitindo que o conceito de diversidade espacial pudessegErrado na transmisséo do sinal
e permitindo que as unidades méveis desfrutassem dos ggnbé@ntes eram obtidos apenas
nas estacoes radio-bases (ERBS).

Nos Ultimos anos, varios trabalhos sobre sistemas MIMO quan- c
sideram o0 uso de canal de realimentacdo quantizado vém sq@dPOStos
(LOVE; JR., 2003; SKOGLUND; JONGREN, 2003; MURTHY; RAO, 200
ELTAYEB; LAMBOTHARAN; CHAMBERS, 2007; CHOI et al., 2009; SH; CHO; YANG,
2012; ZHU et al., 2010). Esquemas de comunica¢ao que explonaso de multiplas antenas
transmissoras e canal de realimentacdo sao candidatoxsqagor o padrédo LTE (3GPP,
2013).

Devido a sua importancia, o codigo de Alamouti € melhor disea Secéao 3.1. Na Se-
céo 3.2, sao relacionados alguns codigos espaco-tempanditoco. Na Secéo 3.3, é descrito
um codificador de canal que utiliza a ponderacdo de poténdimnsmissor e utiliza um canal

de realimentacdo quantizado. Na Secao 3.4, € descritase clas codigos grupo-coerente ge-
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naralizados (GGCC, do inglégeneralized group-coherent codegie utiliza a formatacéo de
feixe na transmisséo considerando também um canal de exdfigéio. E finalmente, na Se¢éo

3.5, conclui-se o capitulo.

3.1 Caddigo de Alamouti

O esquema proposto por Alamouti permitiu que a diversidaga@al antes somente
obtida na recepcéo como o caso classico de combinacéo dmenéadéo no receptor (MRRC,
do inglés: maximal-ratio receiver combiningpudesse ser obtida através da transmissao por
multiplas antenas.

No cédigo de Alamouti, durante o primeiro intervalo de megdéb, enviam-se dois
simbolos distintoss, e s;, pelas antenas 1 e 2, respectivamente. Ja no segundo lintéeva
modulagdo as antenas transmitem os simbelgse s; pelas antenas 1 e 2, respectivamente,

conforme é melhor detalhado na Tabela 3.1.

Tempo | Antena 1| Antena 2
19 intervalo 50 51
2Vintervalo|  —sj B

Tabela 3.1 — Esquema de transmissao de Alamouti.

Pode se notar que os dois sinais sdo enviados em dois imen&lmodulagdo, assim
a taxa de transmissao € igual a um (simbolos /periodo de agih)l Nota-se também que a
redundancia é colocada no espacgo (antenas) e no tempedlotede modula¢do) convencio-
nando o nome da codificacdo como sendo espago-temporal.

Supondo uma analise em banda-base e considerando que oa@swento € do tipo

Rayleigh, plano e quase-estatico, podemos descrever hegeédns canai; e h, como sendo:

hl(t) = hl(t + 7') = ozlejel (31)

hz(t) = hz(t + 7') = (126102 (32)

sendor a duracao de um simbola,amplitude & a fase dos coeficientes do canal. Os sinais

recebidos no instantee t + 7 s&o respectivamente:

o = To(t) = h180 -+ h251 + o (33)
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r1=r1(t+7) = —hys] + hasg; +m (3.4)

em quern, en; Sao variaveis aleatorias complexas Gaussianas, estatiginte independentes,
que representam o ruido e outras interferéncias no rec&pmymbinador na recepcao realiza

0 seguinte processamento linear:

So = hi?“o+h;7”1 (35)

= (of + a3)sohino + hym

S~1 = h;TQ—hTT’l (36)

= (af +ad)sihing + hin.

Neste caso o conhecimento do estado canal pelo receptosidexado ideal. O detector
emprega a mesma regra de decisdo de méaxima verossimilhdotzala no esquema MRRC
(ALAMOUTI, 1998) para cada um dos sinais transmitidge s;, ou seja, a métrica de decisédo
do receptor € baseada na minima distancia Euclideana geadideste esquema a diversidade
€ proporcional a multiplicacdo do nimero de antenas trasaras pelo nimero de antenas
receptoras. No caso de duas antenas transmissoras em w@na eeteptora a diversidade é
igual a dois. A diversidade completd/¢ - M) é obtida pelo fato do cédigo de Alamouti ser
um codigo ortogonal (TAROKH; JAFARKHANI; CALDERBANK, 1999

3.2 Caodigos Espaco-Temporais em Bloco

Historicamente o primeiro codigo espaco-temporal em blabter maxima diver-
sidade na transmissdo foi o codigo de Alamouti (ALAMOUTI,989 e a partir da ex-
tensdo deste codigo surgiu a classe dos STBCs. Os STBCs rsétedaados, principal-
mente, pela simplicidade no processo de deteccdo. A chate dequema esta relacionado
a ortogonalidade entre as sequéncias geradas pelo trapsraisavés das multiplas ante-
nas. (LARSSON; STOICA, 2003; B6LCSKEI et al., 2006; VUCETNJAN, 2003). Em
(TAROKH; SESHADRI; CALDERBANK, 1998), Tarokh generalizas esquema de Alamouti
para mais de duas antenas transmissoras, dando inicicsa des0odigos espago-temporais em

bloco ortogonais (OSTBC, do inglésrthogonal space-time block code
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Os OSTBCs alcancam diversidade espacial maxima, no entantdimitacdo em re-
lacdo a taxa de transmisséo espacial. O Unico OSTBC, qualeomsa transmissao de simbo-
los complexos, a obter taxa de transmissao unitaria € o ea@ttighlamouti. Todos os outros
OSTBC complexos (no sentido da constelacdo de simboloshtaiside duas antenas trans-
missoras possuem taxa de transmissao espacial menor dmquABARKHANI, 2001).

Se a restricao de ortogonalidade for retirada, pode-sesgairsmaiores taxas de trans-
missdo. Alguns dos cédigos que estdo inseridos neste ¢orgarg chamados de cddigos
espaco-temporais em bloco quase ortogonais (QO-STBCagtisiquasi-orthogonal space-
time block codp Estes ndo apresentam matrizes geradoras ortogonarz@gaajue definem o
codigo) como os OSTBC's, entretanto € demostrado a pdssithd de encontrar bons cédigos
com maxima taxa de transmissao e com diversidade de tras@omnimrcial (JAFARKHANI,
2001). OSTBC’s nao precisam do conhecimento do estado do nartransmissor para ob-
tencdo de maxima diversidade. No entanto, se o transmisgsoracesso a alguma parcela
da informacdo do estado do canal (CSI, do inglélsannel state informatign técnicas de
transmissao adaptativas podem ser consideradas no pdejetddigos espaco-temporais. Se
a CSI é totalmente conhecida no transmissor, entdo a tédaiéarmatacéo de feixe 6tima
(optimal beamforming) pode ser considerada (LARSSON; £FKOR003; LOVE; JR., 2003;
ZHOU; WANG; GIANNAKIS, 2005; XIA; GIANNAKIS, 2006), confome ja dito anterior-

mente.

3.3 Cadigo de Alamouti Combinado-ACBS

Recentemente, Chait al. (CHOI et al., 2009) propés um esquema que tem por fi-
nalidade demonstrar um método simples de transmissao catrocantenas utilizando uma
pré-codificacdo baseada em ponderacdo de poténcia no isansnEste esquema considera
dois codigos de Alamouti, cada um sendo transmitido por undpantenas. Os codigos de
Alamouti sdo combinados de tal forma que a SNR no receptamsaximizada.

O esquema proposto em (CHOI et al., 2009) consiste na gfileda combinacdo do
codigo de Alamouti como é descrito na Tabela 3.2.

A relacdo entre os elementos da tabela acima pode ser tidagfara a matriz cané:

g | M he hy  hy

| —hy" hy" —h, hs® | (3-7)

em que os elementds representam o ganho dos canais entre as quatro antenasiSsorss
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Tempo | Antena 1| Antena 2| Antena 3| Antena 4
1% intervalo x 9 T3 T4
2%intervalo| —x3 x} —x; 3

Tabela 3.2 — Esquema de transmissao de Alamouti-Estendido.

e a antena receptora. Para facilitar a descricdo do codigsamtado neste esquema, a matriz

H é reescrita da seguinte forma:
H=[H, H], (3.8)
em que
[ hy  hy
T 39
e
_ hj hy
O modelo de recepcao utilizado foi apresentado em (ALAMQUY98) é descrito por:
y = Hx + 1, (3.11)

sendoy o vetor que tem a informacao sobre o ruido complexo do canal,

n=[m nl" (3.12)
e o0 vetorx é dado por
X=[x; Xz X3 x4]T (3.13)
e o sinal recebido é dada por
(3.14)

y=1[y1 y2|"
O vetorx é o resultado do pré-processamento realizado pelos sisd@gjos elemen-

tos pertencem a uma constelagéo de simbolos complexosaisude tipo PSK ou QAM
(3.15)

s=[s1 sal

O pré-processamento é dado da seguinte forma:
o | cos(8)L:
x=Ps= [ sin(60)1, ] S, (3.16)

em quel, € ma matriz identidade de ordem 2.
Utilizando (3.11) e (3.16), pode-se reescrever o sinahidoeda seguinte maneira:

y =Hx+1n. (3.17)
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Assim, através desse pré-processamento a matriz passamassaratriz ortogonal. Sendo
H, = HP, (3.18)

que pode ser reescrita como

B cos(0) 15
He - [Hl H2] |: Sin(@)lz :| ) (319)
ou ainda
- h; cos(f) + hs sin(f) hj cos(#) + hy sin(0) (3.20)
¢ | hy"cos(0) +hy*sin(f) —h;* cos(d) —hz*sin(f) |- '
Reescrevendo na forma de Alamouti, tem-se:
_ Hel He2
He - |: _He2H _HelH :| ) (321)

em que(-)? é o operador Hermitiano (conjugado complexo).

Nota-se que H,) torna-se independente de Assim, considerando na recepgao a
mesma técnica adotada no esquema de Alamouti (agora ema esaticial), pode-se verifi-
car que a SNR é proporcional a normaktebeniusdos elementos da matrid.,. Com o

propdsito de encontrar o anguWl@ue maximiza a SNR, define-se a seguinte funcao:
(0) = [|He|l%- (3.22)
Pode-se reescrever (3.22) da seguinte forma:
f(6) = || cos(§)Hy sin(6)Hy||?, (3.23)
ou ainda, em termos de
£(8) = sin®(0) | Ha||* + cos®(0)||Hy||? + 2 cos(6) sin(6) Tr [H;H,"| . (3.24)

Fazendo a derivada de primeira ordem e segunda ordem daffi(@a

f.(ema:c> =0
e
f (Omaz) <0, (3.25)
[ (Opaz) = 20 cos() sin(6) 4 28(cos? () — sin?())
e

I (Ormae) < 2a(cos®(6) — sin®(6)) — 83 cos(#) sin(h), (3.26)
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em que

a = |[Hy|* — || Hy*

B = Tr[%{H1H2H}] (3.27)

chega-se no valor de fase 6timo para se obter a maxima SNR:

2 4 2
0,mas = arctan (a + ;15 +45 ) . (3.28)

Através da Equacéo (3.28), pode-se quantizan termos das variaveise 5. Quando
utilizado um bit de realimentacéo o critério de selecéo de tecide por%) sef > 0 ou por
(%) sef < 0. Se for utilizado dois bits no processo de realimentaca@sie, feste escolhe (
M), sef >0ea>0,0u(}),sef >0ea<0,ou()ses < 0ea < 0,ouainda ) para
B < 0ea > 0. Como visto em (TAROKH; JAFARKHANI; CALDERBANK, 1999), asiples
decodificacdo por maxima verossimilhanga (ML) pode seca@é para cada componente da
fase e quadratura em cddigos ortogonais complexos. O métod&IM; LEE; LEE, 2007) é

utilizado para representar e modelar o sistema:

[ Y11 S1,1 m,1
Ya.1 So.1 M2, 1
_ ; - H ; + ; , 3.29
y "o ° | s1g o (3.29)
| Y2,0 $2,Q 2,Q

[ hel,I heZ,I _hel,Q _heZ,Q

g, - | B2t “har heq —haq | (3.30)

hel,Q he2,Q hel,I he2,I
| he2,Q _hel,Q _he2,I hel,I

sendo(+);, (-)g as componentes em fase e em quadratura, respectivamente.

Conforme citado anteriormente, pode-se recuperar essleasiavés da deteccao ML:

si; = argmin|[hY —~15y /| (3.31)
Spy = argmin Hizg — Y295 12 (3.32)
s1.9 = argmin ||kl — 435 0l (3.33)
S0 = argmin |hT — v1S9.0|1%, (3.34)

em quey; = |hy|.
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3.4 Codigos Grupo-Coerente Generalizados — GGCC

Quando existe a CSI no transmissor os cédigos grupo-cesré@®GCs) propostos
por Akhtar e Gesbert (AKHTAR; GESBERT, 2004) podem ser aigrsidos. As proprie-
dades de decodificacdo simples e o calculo da diversidad®8d8C’s sdo mantidos para
esta classe de cddigos. A decodificacdo € dada por procegsalmear e o calculo de
diversidade para uma antena receptora é dada pela quantitadntenas transmissoras.
Utilizando estas propriedades, criou-se uma nova classsdigos conhecida como cédi-
gos grupo-coerentes generalizados (GGCC, do inglégeneralized group-coherent cgde
(MACHADO; SANTOS; UCHOBA-FILHO, 2005). GGCC’s mantém as nmexs propriedades
validas para os GGC's, assim considerando um STBC dad® para)/; antenas transmisso-
ras, ondeMr > 1. Um GGCC para M antenas transmissoras, em gué& um inteiro> 2,

pode ser obtido da seguinte maneira:

Dkz%[c BC AC ... BCl. (3.35)

em ques; = e/¥, comy; € [0,2x]. Adota-sef, = 0 para simplificar o entendimento, sendo
este somente uma referéncia. Assim, utilizando um numeito file bits e realimentando o
transmissor com a informacéo solfre2 possivel maximizar a SNR instantanea no receptor e

obter maxima diversidade.

3.4.0.1 Exemplode um GGCC

Considere um esquema com quatro antenas transmissorasantena receptora con-

forme a Tabela 3.3,
1

Y=

[C BC BC fsC] (3.36)

em queC = s.

Tempo | Antena 1| Antena 2| Antena 3| Antena 4
19 intervalo s 53 532 533

Tabela 3.3 — Esquema de transmissdo com GGCC

Os sinais recebidos sao:

Y= %(hl hoBr  hsBa  haPs)s+n (3.37)
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O processamento linear produz as entradas desejadas patactod de maxima verossimi-

lhanca:

5=y I, (3.38)

= (Jha|* + [hal® + [hs|* + [ha|* + A) + nh, (3.39)

em queA s&o os termos cruzados residuais devido a néo ortogonal@adodigo,h., =

[h1  hef1 hsfs hyfs] . Utilizando um canal de realimentacéo entre o receptor @sinis-

sor é possivel controlar os valores @eonde o intuito aqui € garantir que as rotacdes dadas
pelo controle dessas variaveis, neste caso no minimo or@&n A o mais positivo possivel,

melhorando assim o desempenho do sistema.

3.5 Conclusédo

Neste capitulo foram apresentados alguns codificadorezndd, onde cada um com sua
particularidade. O ACBS € um codificador que explora a aBeg@pnderada de poténcia para
garantir a maxima diversidade e conseguir ganho de codificata 0 GGCC tem como ideia
fundamental rotacionar as fases de forma que consiga oamdrog de codificacdo e manter
a diversidade completa. Assim, levando em consideracaspesctns de cada codificador, o
proximo capitulo apresentara o novo codificador proposstargissertacdo. Os codificadores

apresentados neste capitulo sdo utilizados como formandeazacdo nos Capitulos 4 e 5.
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4 ESQUEMA DE COMUNICACAO MIMO PARA QUATRO ANTENAS
TRANSMISSORAS E TAXA DE TRANSMISSAO UNITARIA: ANALISE
DE DESEMPENHO

A contribuicdo deste capitulo é a proposi¢do de um esquertrardamissao com baixa
complexidade para quatro antenas transmissoras utibzamdpré processador e canal de re-
alimentagéo quantizado. Uma analise de SNR instantaneargarcasos é demonstrada, bem
como, curvas de desempenho e a generalizacdo do esquematprpara multiplas antenas
receptoras.

Sendo a taxa de realimentacdo um aspecto critico em sistentasnunicacdes sem fio
reais, propde-se um esquema que utiliza poucos bits denexatcdo com intuito de prover a
méxima diversidade. Este esquema é descrito na forma dedebookaseado na ponderagéo
de poténcia e rotacdo de fases.

O restante deste capitulo esta organizado da seguinte narameBSecéo 4.1 faz uma
introducéo tedrica e descreve o modelo do sistema; na Sez;daaldescritos o pré processador,
o receptor linear para uma, duas ou mais antenas receptogmgs respectivas analises de
SNR. Na Secéao 4.4 sdo apresentadas as deducdes para oddisrsigperior e inferior da BER
média, na Secédo 4.5 sdo apresentadas os resultados degdesulbla Secao 4.6, o capitulo é

concluido.

4.1 Modelo do Sistema Proposto

Considera-se um sistema MIMO coi; = 4 antenas transmissorasiér antenas
receptoras, e o canal de comunicacdo modelado como senmun please estatico e com des-
vanecimento Rayleigh. O modelo de transmissédo é semelaantescrito em (CHOIl et al.,

2009). Com algumas pequenas modificacdes chega-se em
Y = PHIgng + N, (4.1)

em queY é a matriz dos sinais recebides<x My , P é a matriz de sinais transmitidos com
energia média unitaria x Mr. A CN(0,R) representa a p.d.f. conjunta de um vetor de
variavel aleatoria normal, circularmente simétrico contrinae covariancid®. N € a matriz

7 X Mg, CN(0,1,y,) representa a p.d.f. conjunta de amostras do ruido GausBiamco

i.i.d. (do inglés:independent and identically distributedom variancia unitariaH € a matriz
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canal MIMO My x Mg, caracterizada pela p.d6N (0,15,,1,,), €1snr € @ matriz diagonal
Mp x Mg, em que a-ésimo elemento diagonal desta matriz € dado,garcomp = £,/ Ny,
em quek, é a energia média de bit,/&, é a variancia do ruido.

Assume-se que os bits de informacao sdo mapeados em umalagéside simbolos em
banda-base de energia média unitaria, como a PSK ou QAMpdargem &) simbolos{s,},
g=1,...,Q, 0s quais serdo transmitidos durantgeriodos de simbolo. O esquema tem taxa
de transmissao espacial unitaria£ /7 = 1). Assume-se neste capitulo que os coeficientes
do canal sédo perfeitamente conhecidos no receptor e que exiscanal de realimentacao,

através do qudl bits podem ser enviados para o transmissor.

4.2 Esquema MIMO Proposto

Nesta secao, apresenta-se a proposta descrita na Figura@ @ré-processador linear
é descrito em detalhes e o esquema com o receptor utilizefade 1, M = 2 e My antenas

€ analisado em detalhes.
4.2.1 O Transmissor
O esquema proposto tem quatro antenas transmissoragsatiay quais um novo sim-

bolo de informacao é transmitido em cada novo periodo. Odombé pré-processado pelo

vetorx, resultando em vetor complexo

p = Xs (4.2)
- [ ([ sae]ew)])s
e

V2 | sin(@)eie | *
sin(0)ef#?

em quew é o produto de Kronecker.

v, = [ewo elP1 EiPo 6]“"2}

O fator % € usado para normalizar a poténcia de transmissao. Comitoidausimplificar

a andlise, assume-se qug = 0. Essa simplificacédo € valida, uma vez gugeé apenas um

angulo de referéncia.
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Antes de cada transmiss&o ocorrer, 0 receptor enbigis para o transmissor. Esta
informacéo é utilizada pelo pré-processador para a esclalbdases apropriadas da palavra
codigo codeword X, € X = [Xy,Xa, ..., Xy], €m queN = 2°, no sentido de se maximizar
SNR instantanea. O conjunto de palavras codigalébooké definida conforme a escolha das

variaveisyy, p; €46.

Bits de Modulador
[inf(‘)rmaq,é%y‘[ giglijtaa 2
Processador

X = ps

Estimado
de canal

Y

v
Seletor 5| Detector
(1, p2,0) Receptor ML

b bit _ Sl % | |

5 instantane :

Figura 4.1 — Diagrama de Blocos do Modelo do Sistema

4.2.2 Receptor

Nesta se¢cdo, apresenta-se o receptor propostapara 1, M = 2 e My respectiva-
mente. A andlise da SNR é apresentada e utilizada para oiptfer@acéo de fase no sentido
de maximizar a SNR instantanea. Através da escolha dasdtisess € possivel obter uma

equacdo onde a SNR instantanea é maximizada.

4.2.2.1 Receptor linear para uma antena receptora

Das Equacg0es (4.1) e (4.2), o sinal recehjqmralr = 1 torna-se

Y= Sheq\/ﬁ +n, (43)
sendo
heq = ph7
(bt ho1€7%1) cos(0) + (ha1 + hy1€7%2) sin(6)
— % 7

h=[h1 ... has]", 7 € o ruido aditivo Gaussiano brancoyg denota o ganho do canal entre
ai-ésima antena transmissora g-ésima antena receptora.

Considere o sinal recebido em (4.3). O seguinte processafasar produz as entradas
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desejadas para o detector de maxima verossimilhanga (ML):

S = vhe (4.4)
= 3[(|h1,1|2 + |hz,1|2 + ﬁc) cos?(0)
+ (|h3,1|2 + |h4,1|2 + 55) sin?(#)

+ 5.5 cos(9) sin(9)] /2 + hign

com
ﬁc = 2%{h171h;’16_j5&1} (45)
By = 2R {hgihj e} (4.6)
B = 2%{(h1,1+h271ej“’1)(h3,1+h4,1€j‘f’2)*} 4.7)

em que| - |? denota 0 médulo ao quadrado de um niimero complék g, a parte real de um
namero complexo. Como é possivel se observar acima, a detpode ser realizada com baixa

complexidade.

42.2.1.1 Anéalise da SNR

Para o sinal apresentado em (4.4), a SNR instantanea € dada po

ge cos2(0) + gy sin?(6) + Bes cos(8) sin()

SNR= - (4.8)

em que
ge = |h1,1|2 + Vlm‘? + [ (4.9)
gs = |h3,1|2 + |h4,1|2 + f3s (4.10)

Agora, pode-se determinar as fases, ¢, € 6, 6timas a partir da derivada de (4.8),
resultando em uma maxima SNR instantanea e ordem de diz@desid)M/ = 4 e My = 1).
Contudo, cabe salientar que a maxima diversidade tambéegavdlcangcada com a realimen-
tacdo quantizada (conforme é descrito posteriormente).

©1, Y2, €6, sdo as variaveis consideradas neste processo de otimizays (4.8),
observa-se que existe uma dependéncia entre estas vartdveando a maximizagdo da SNR
instantanea um problema um pouco mais dificil de se resoA&sim, optou-se por resolver

este problema em dois passos, conforme é descrito a seguir.
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Primeiro, derivam-sg. e 5, em funcéo de»; e p,, respectivamente, e igualam-se ambos

a zero. Assim, pode-se facilmente verificar que estes tes@msaximizados quando
o1 =81 &1 € vr =281 81

em queh; ; = a;;exp{j&i;}.
Segundo, deriva-se (4.8) em fungdofiseguindo o procedimento similar ao adotado

em (CHOI et al., 2009). A primeira e segunda derivada saojaoia

SNR' = 2k (cos(0) sin()) + fBes (cos®(0) — sin®(6)) (4.11)

SNR" = 2k (cos*(#) — sin*(6)) — 48 (cos(f) sin(0)) (4.12)

respectivamente.
Resolvendo (4.11) e (4.12) e considerando as condigbesmeraco SNR' = 0 e
SNR" < 0, obtém-se o theta 6tido

21952
0t = arctan K VR 25 , (4.13)
Bes
com
K= gs — e (4.14)

Foi decidido omitir o termg em (4.11) e (4.12), uma vez que a omissao deste nao altera o

resultado final.

4.2.2.2 Receptor linear para duas antenas receptoras

Das Equacoes (4.1) and (4.2), o sinal recelyig@ra)Mr = 2 antenas receptoras pode

ser reescrito como

y = ShquSNR+n7 (415)
em queh,, = pH = [hegt hega] Y = 11 2], €

T
hix ho1 hsi has

H=
hia hos hsa hao

(4.16)

Considere o sinal recebido em (4.15) e sua combinacao corniadaé@e combinacao de

maxima razdo. O seguinte processamento linear produz i@slastdesejadas para o detector

2 Otimo no sentido de se maximizar a SNR instantanea.
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ML:

s = ylh:ql + y2h:q2 (417)
= S[(|h1,1|2 + |h2,1|2 + |h1,2|2 + |h2,2|2 + /60) 005(9)2
+ (|h371|2 + |h471|2 + |h372|2 + |h472|2 + 55) SiH(Q)Q

+0es cos(0) sin(0)] /2 + hegim + hégans

Comﬁc = ﬁcl —+ 6@21 Bs = le + BS21 Bcs = Bcsl + ﬁcha e

Ba = 2R{hi kb e} (4.18)
Bz = 2N {h1,2h§,26_]¢1} (4.19)
Ba = 2R {hg b} e} (4.20)
Bs2 = 2R {haahj.e™%?} (4.21)
Best = 2R {(h11 + ho16/") (a1 + ha1e?9?)*} (4.22)
Besz = 2R {(h1a + hope?®)(hgo + hyse???)*}. (4.23)

4.2.2.2.1 Andlise da SNR

Para o sinal obtido em (4.17), a SNR instantanea é dada por

g cos?(0) + gssin®(0) + Bes cos(6) sin(6)

SNR= - (4.24)

em que
ge = |h1,1|2 + |h2,1|2 + |h1,2|2 + |h2,2|2 + B (4.25)
gs = ‘h3,1‘2 + |h4,1|2 + |h?,,2|2 + Vl4,2‘2 + fs. (4.26)

Podem-se determinar novamenteog ¢», e  0timos a partir da derivada de (4.24),
resultando em uma maxima SNR instantanea e ordem de dizdesid)\/; = 4 e My = 2).

Seguindo os mesmos procedimentos de calculo consideradasopcasally = 1,
obtém-se a solucdo em dois passos. Primeiro, derivap®s, em funcéo de»; e p,, respec-

tivamente, e igualam-se ambos a zero. Assim, esses termasasdmizados quando

tan(&;,1 — 52’1)1“ n tan(&,2 — 52’2)A1)

= arctan
1 < [, + A ! [, + A

tan(&31 — &41) tan(&s o — €a2) )
) T, + 2 “ZZA
Ly 4+ Ay ? Iy + Ay ’

(g = arctan <
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em que
cos(&1,1 — 52,1) Q2002 2
Fl = b Al — 9
cos(&12 — 52,2) Q1021
_ cos(§31 — €41) 03202
= 5 = )
cos(§32 — 54,2)’ Q310041

Segundo, deriva-se (4.24) em fung&ofdeA primeira e segunda derivadas séo dados

por

SNR' = 2k (cos(6) sin(6)) + Bes (cos>(6) — sin®(6)) (4.27)
e

SNR" = 2% (cos(6) — sin®(6)) — 4B, (cos(6) sin(6)) (4.28)
respectivamente.

Resolvendo (4.27) e (4.28) e considerando as condi¢cdesmerco SNR' = 0 e

SNR'" < 0, obtém-se o theta 6timo

2 932
0,pt = arctan FE VR 25 , (4.29)
Bes
com
K= gs — Je. (4.30)

4.2.2.3 Receptor linear pafd; antenas receptoras

Para (4.1) e (4.2), o sinal recebigparal)/; antenas receptora pode ser reescrito como

y = shp +n, (4.31)
onde
h, = pH

= [hp1 - Ppi oo hpng)s (4.32)

no qual
hyi = cos(f)hy; + cos(0)e? hy;
+sin(0)hs; + sin(0)e?hy ;

e
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em quen € 01 x Mp, vetor do ruido Gaussiano branco aditivo, &ngldenota o ganho do canal
parai-ésima antena transmissorg-ésima antena receptora.

Considerando o sinal recebido (4.31) e sua combinacédo céomza de combinacéo de
maxima razdo. O seguinte processamento linear produz i@slastdesejadas para o detector
ML:

§ = wyihy +. .ty + o+ Yo, (4.33)

= S[(Z(‘hLZ’F + ‘h27i|2) + ﬁc> COS(@)2

i=1

Mg
+ <Z(|h3,i|2 + [hasl?) + 58> sin(6)?

i=1
Mp
+ﬁcs COS(Q) Sin(e)]\/ﬁ/2 + Z h;;ini
i=1

em queﬁc = sz\ili ﬁcis 68 = le\i}i 5sia ﬁcs = sz\ili ﬁcsi

e
ﬁcz’ - 2§R {hlﬂ'h;’ie_j(pl}
Bsi = 2% {hg’ihz7i€_j<p2}

Besi = 2R {(h1i + hone??)(hs + hase’)" }

4.2.2.3.1 Andlise da SNR

Para o sinal obtido em (4.33), a SNR instantanea é dada por

o (gc cos?(0) + g, sin (g) + B cos(6) sin(@)) )

(4.34)

onde

Mg
ge = [Z |h1,i|2 + |h2,i|2 + 2%{h1,ih§7ieﬁm }] cos? (0)

i=1

Mp
s = [Z [ * + [hag|* + 29‘%{h3,lhj‘1,le_”’2}] sin? (0)

=1
Mg
fes = Z 2R {(h1,; + hoi€9") (hs; + hae’??)*}
=1
. Agora € possivel determinar, -, €6 6timos a partir da derivada de (4.34), resultando em

uma maxima SNR instantanea e ordem de diversidége)M . Fazendo novamente 0s passos
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anteriores utilizados na deducéo para uma e duas antergggais. Derivandg. e 5, em

relacdo ap; e y,, respectivamente, e posteriormente igualando ambos a zero

= arctan f SIn(Ei = &), (4.35)
! — cos(§1,i — Ea,4) 102, '
Mg .
sin(§s; — &a,i) 3,0,
= arct e 4.36
e (; cos(&3 — §4,z)043,z044,z> (4.36)

em queh,, = b exp{&ap}-

Novamente, derivando (4.34) com respeith a primeira e segunda derivadas sdo dadas

por
v = 2k (cos() sin(f)) + Bes (cos®(0) — sin*(6)) (4.37)
e
7" = 2k (cos*(#) — sin*(0)) — 48, (cos(6) sin(h)) (4.38)
respectivamente.
Resolvendo (4.37) e (4.38) sobre as condigfes 0 ey’ < 0, chega-se a equagéo que
maximizaf
2 2 2
Oopt = arctan </{ i g il 508) : (4.39)

COMK = g5 — G-
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4.3 Realimentacdo Quantizada

Tabela 4.1 — Realimentac&o quantizada: codebook design .

Feedback bits 5. | B, | Bes | K 0, | 0141 024
>0 >0>0] # 2 0/0
>0]<0]>0| ¢ % 0/m
<0|>0|>0] ¢# T w10

. <0|<0|>0] ¢ z wlr

b=3bits =TS0 <o 3 [ == [ 0/0
>0 <0 <0 ¢ | F 0/m
<0]|>0]<0| # | & /0
<0|<0|<0] # - wlw
>0[>0]>0|>0] 0/0
>0]<0[>0][>0] & 0/x
<0]|>0]>0]>0] Z | x/0
<0[<0]>0]>0] nln
>0]>0]>0|<0] % 0/0
>0]<0]>0|<0] % 0/m
<0]|>0]>0|<0] % w0

. <0|<0|>0|<0| % wlr

b=dblts =<0 (>0 == [ 070
>0]<0]<0|>0] = 0/m
<0]>0]<0|>0] = w0
<0]<0]<0|>0] = wlw
>0|>0]<0][<0]=Z] 0/0
>0|<0]<0|<0]=2] O/nx
<0[>0]<0|<0[=2] 7/0
<0|<0|l<0|<0 %’T wlw

Nesta secédo, apresenta-se como implementar o esquematpropdSecao 4.2 consi-
derando um canal de realimentagdo quantizado. Assumemasegtiantizagoes de fase;,
ey, € [0,7] €6, € [-7/2,7/2]. O receptor processa e compara’ valores de SNR ins-
tantanea e enviabits de informac&o para o transmissor. E importante ressglie o receptor
precisa enviar as informacdes sobre as 3 fases, assim misaos, recebe no minimo 3 bits de
realimentacao para o pré-processamento da informacéo.

A Tabela 4.1 mostra como melhorar o desempenho do esquepaspo@ara = 3 e
4 bits de realimentacdo. Nesta define-se o critério de esdalhaformacao da fase que sera
utilizada na transmisséo. As fasese ¢, sdo usadas para garantir que os termasj, sejam
nameros positivos. A terceira fageé usada para maximizar a soma dos termos que compdem

a SNR instantanea. O simbdi@specifica “estado indiferente”. Assif, 5, e # convergem
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para a solucéo ideal (ndo-quantizado) conforme a quadtza@gumentada.

4.4 Andlise da BER

Nesta secao, apresenta-se o desempenho da BER para o doddieaanal apresentado
na Secao 4.2. Esta andlise utiliza simbolos mapeados natelemdes do tipo PSK e QAM.
Sao apresentadas as curvas tedricas de BER para os limisaterior e inferior.

Sabe-se que BER, condicionada a SNR instantanea, paratema&iSISO transmitindo
simbolos mapeados em uma constelacdo M-PSK €& dada por:

exp (—Suf;ﬁ) df (4.40)

(M=~

BERG) =< [ 7

™

em queM é o tamanho da constelagd@’e= sin’(7/M)+/2.

Tomando a esperanca de (4.40), a BER média pode ser esenita co
BER(y) = Ex{ BER(7)}, (4.41)

em quek, é o operador esperanca em relac@o a

Assume-se que o transmissor utiliza os bits de realimentpaéa a escolha de o
qgual pertence a um determinado codebook fiXitale tal modo que a SNR instantanea seja
maximizada. Assim pode-se reescrever (4.41) como

Cp )
M (——L . x) a9 4.42
( sir12(0)7 ( )

(M-1)=

1 M
BER() - |
0

™

Cps

e [ ——FP=
em au < sin?(6)

; X) denota o valor da funcao

M(t; X) £ Eexp <—t max (X ® IMR)hU|2> ,t>0. (4.43)
Xe

em queh, é a vetorizacéo dd.
Como em (ZHU et al., 2010), considera-se a seguinte apr@é@impara (4.43):

B(X) = lim tMTMEM(t; X) (4.44)

t—o0

no qual os valores assumidos@lg, X) dependem do conjunto de palavras codigo dadXem
Esta aproximacdo assintética é importante para a analBERapois a expressao exata

é dificil de se obter. Quando o codebook é conhecido, commé&snrtaso, as palavras cédigos
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podem ser aproximadas por pontos (capsulas esféricas) a@ipsresfera. Essa aproximacao
permite que a analise de BER seja bastante simplificada (ZN@MNG; GIANNAKIS, 2005).

Baseado nos resultados apresentados em (ZHOU; WANG; GIANSA2005) e
(ZHU et al., 2010) tem-se a seguinte aproximagao para (4.44)

B(X) = Oy (My Mg — DMy — 1)N

Mp—2 nf —(MpMp—1—n)
My —2\ (=1)"(C —1

0 n MTMR —1—n

em que
min(Mr MEg) .
(min(M7pMpg) — n)!
Ci=MrM
R ,Hl (MrMg —1)!

e

Cy=1— N,

4.4.1 Limitante superior para o desempenho da BER

Nesta subsecéo, considera-se uma aproximacgao para adbtengm limitante superior

da BER para o esquema proposto.

hyp
Il

da diregdo. Além disso, comip, € Gaussiano, tem-se qljé,||? é uma variavel aleatéria

Primeiro, define-se a variavel canal normalizage= em quej|h, || € independente

Chi-quadrada cord MMy graus de liberdade e tem a seguinte funcéo geradora de nmment
(FGM):
Eexp(—s||hp|2) = (14 s)"MrMr, (4.46)

Aplicando o FGM em (4.43), obtem-se

M(t; X)

=By, {By e exp [t |17) x Ihy|12] }
= E;, {(L+19)[1hy |2)~ e } (4.47)

Q) é definido como

~ —MrMpg
02 <I§1&X [(x ® |MR)hUH2> : (4.48)
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Assim, reescrevendo (4.44)

B(X) = lim tMMrM(t; X)

t—o00

— lim (MTVRE, { (1+ QW)MTMR}

t—o00

= E; (9. (4.49)

—1
Parat > 0, é verifica-se quél + tQ %7 )~MrMr & concavo em relagdofa Entédo, aplicando

a desigualdade de Jensen’s (HSU, 1997) para (4.47), olgEm-s

1 1—MpMg
M(t; X) < {1 +1 [EHPQMTMR] }

-1 —Mr Mg
- {1 +t [B(X)MTMR} } . (4.50)
Substituindo (4.50) em (4.42), obtem-se o limitante supgrara a BER média
T Cp L\ “MrMg
BER(p) S —/ (1 + Tﬁ(X)MTMR) d@ (451)
T Jo sin“(0)

O procedimento acima descrito pode ser aplicado para ¢agSés complexas de duas
dimensoes arbitrarias. Assim, a BER média condicionadaavamavel aleatoria € obtida
para o limitante superior seguindo a mesma derivacao oméidayuacao (4.51). Aplicando este
procedimento com o sinal mapeado em uma constelagdo QAM(SI ALOUINI, 2000), eq.

(8.12)), obtem-se o limitante superior da BER média paraso AM:

- 3 CQAMP o —MpMg
BER(p) < l{/ (1 + B(X)MTMR) do
0

sin?(6)
z C . —Mr Mg
— 2 / |+ —QAMP 3% ) Nigary do (4.52)
0 sin“(6)

, . 4 1
em queCoan = 2(‘;"”7\/?1) é o tamanho da constelacéa e- = <1 — —) .

VM

4.4.2 Limitante inferior para o desempenho da BER

O limitante inferior para probabilidade de erro de simbaorica é descrito em
(ZHOU; WANG; GIANNAKIS, 2005). Deriva-se o desempenho dafBfara um caso 6timo,
sendo uma boa comparacdo na analise da diversidade maxiesgaema proposto na Secao
4.2. Sendos mapeado em uma constelacdo PSK, a BER, condicionada a SkRtarea, é
descrita para um canal AWGN como em (4.40) e (4.41). Definmdanal normalizado por
h

o (4.53)

h
1]
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em quelh| = 1 e e sendg definido por
_ Ty, 12
p = Ey/Ny 11;1@_;;)}(\[{\)(1 h|*} (4.54)

Podemos reescrever (4.54) da seguinte maneira:,

p = Ey/No|h|* max{|x;"h|?} (4.55)
em que
p = E/No
pn = ||
b = max{\xinlF}
p = ppnb

Assumindo qué € uma variavel aleatoria pertencente ao intervalo éftieé e comoh
éi.i.d.,p, torna-se independente d¢ZHOU; WANG; GIANNAKIS, 2005).

Utilizando-se desta definicdo € possivel simplificar (4.41)

(M-1)m
M 1

BER = [ " [ BERG p Do p 0ot

(4.56)

(M=)

e cp 1M
BER = - 14— F
R 7T/0 /0 { +8m2(9)b} dFy(b)do,

(4.57)

em quef'z(b) € a c.d.f. (do inglésumulative density function

Observando (4.56) é possivel notar que a BER é dependenpadosetros escolhidos
emX. Em (MUKKAVILLI et al., 2003) foi apresentado um interessarstudo para o limitante
inferior da probabilidade de erro de simbolo, baseand@estesa resultados deriva-se a funcao
aproximada d€z(b).

Considere a superficie em uma capsula esférica de uma $iigereomo sendo
S;(b) = {h : max{|x;Th|?} < 1}, (4.58)

sua area pode ser calculada da seguinte forma (Lema 2 dadd@KKAVILLI et al., 2003)):

27.(.]\/1'1“ bQMTfl

A{Si(b)} = m (4.59)
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sendoA{S;(1)} a superficie total.
Agora, utilizando a propriedade fundamental da c(d(b) = Pr(b < b)),

Fg(b) = Pr(p. <b), ou pga < b, ..., ou pyar < b) (4.60)

é possivel supor que a probabilidade:dea unido das regides, assim, baseado na area dada em

(4.59) F'z pode ser aproximada por

S A{Si(b)} Mp—1
Fp(h) < St = N (4.61)

TomandoF'z(b) < 1, o limitante superior aproximado € dado como:

N(b)MT—l’ 0<b< (1/N)1/(MT_1)

Fg(b) = { ! b> (1/N)/ Mz (4.62)

Substituindo (4.62) em (4.56), o limitante inferior da BE&Up ser expresso por

(M=)~

1 —_— 1 — 71\/1T
BER = _/ " / [1 LG b} N (Mg — 1)bMr=24(b)d,
T Jo 0 sin“(0)

e apos algumas simplificacdes, tem-se

1 cp \ !
BER = — 14+ ——
7r/0 ( + sinz(ﬁ))

4.5 Resultados de Simulagéo

(M—1)7 1-Mr
M

Cp

1
N sin?()

dy.  (4.63)

1\ ¥r
1— (=
(v)

Apresenta-se, nesta secao, entre os resultados obtidos paguema proposto e os es-
quemas apresentados na Secao 4.2. Também sao apresentasaasde desempenho tedricas
para o limitante superior e o limitante inferior da BER.

Para as simula¢des assumiu-se que os simbolos foram mapesloonstelacbes Q-
PSK e 16-QAM, adotou-se como critério de parada a ocorr&eid00 simbolos detectados
erroneamente. Todos 0s esquemas tém taxa de transmistiiayissim, para constelacao
M-PSK a taxa de transmissadié= < log,(M) = log,(M).

O desempenho dos codificadores de canal sao comparadosagaoralBER versus a
SNR (p), para o desvanecimento do tipo quase estético, plano eiBayl

Nas Figuras 4.2 e 4.3, apresentam-se 0s resultados/para 4 antenas transmissoras
e Mr = 1 antena receptora. Na Figura 4.4, apresentam-se os resifiach)\/; = 4 antenas

transmissoras &/, = 1, M = 2 antenas receptoras.
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Na Figura 4.2 é apresentado o desempenho de BER do esquepoatpre dos esque-

mas EO-STBC e ACBS. Para todas as simulacdes assume-se Qe @sviados pelo canal

de realimentacdo ndo contém erros. Pode-se observar qaeenas proposto alcanca ordem

maxima de diversidade, igual a 4 (a mesma alcancada pelosagquemas) e tem um ga-

nho de codificagdo em torno de 2.4 dB sobre os esquemas EO-&PBBS. Na Figura 4.3,

apresenta-se a BER alcangada pelo esquema propostd pafabis de realimentacao (Veja

Tabela 4.1). O esquema proposto tem um ganho de desempeapoodeénadamente 1.6 dB
sobre os esquemas EO-STBC e ACBS.
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107k SIso ;
f| —=— EO-STBC| !
[| —%— ACBS
| —<— Proposto
10°° T L ! L ! ! 1 ! !
0 2 4 6 8 1 12 14 16 18 20
pldB)

Figura 4.2 — Ideal (ndo quantizado) fase de realimentdgge4, My = 1.

10° ¢

BER

E SISO (sem diversidade)
rl —e— ACBS
[| —=— EO-STBC
—— Proposto
I

10

1
0 2 4 8 10 12 14 16
p (dB)

Figura 4.3 — Desempenho da BER=4, Mr=1 and b=3.

54



55

BER

F SISO (sem diversidade)

[| —e— Proposta b=3

_| | —8— Proposta b=4

E| —€— Proposta sem quantizagéo

F| —e— Proposta b=3

H —&— Proposta b=4

[| =—@— Proposta sem quantizagéo
T

3 6 12 15

Figura 4.4 — Desempenho da BER do esquema propostapara 1 and My = 2.

A Figura 4.4 mostra as curvas de BER com ordem de diversidadd a 4 e 8 para
0 esquema proposto coM = 1 e My = 2, respectivamente. O esquema apresenta uma
melhora de desempenho de acordo com o aumento do numercsdiehi¢alimentagdo. O
resultado obtido para o caso ideal (sem quantizacdo) éeapaetm nesta figura também. Foram
apresentadas as curvas dos OSTBC G4 e G8 propostos por ;Taoykidiversidade 4 e 8,

respectivamente, como curvas de referéncia de ordem malardaversidade.

BER

[ = ® = Proposta b=3 : : : : : < N k|

[| = B = Proposta b=4 p : N

r| = A = Proposta sem quantizagio IS

[| ==& upper bound b=3 : : : : : ~ i

r| =8 upper bound b=4 ~

—A— upper bound sem quantizagio s
T T

1
0 2 4 6 8 p (d Bj 12 14 16 18

Figura 4.5 — Desempenho da BER-QAM: Limitante tedérico sigper o desempenho do es-
qguema de 4 antenas transmissoras paga— 1.
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[| —e— upper bound b=3 N n

¢ Ll —&=— upper bound b=4 oo
f| —#— upper bound sem quantizagao : : \is

- = ® = Proposta b=3 R R B

[| = B = Proposta b=4

= A - Proposta sem quantizagéo

0 5 ) (dB) 10 15

Figura 4.6 — Desempenho da BER-QAM: Limitante tedérico sigper o desempenho do es-
guema de 4 antenas transmissoras pégra= 2.

As Figuras 4.5 e 4.6 apresentam as curvas teodricas do lieisaperior pard/z = 1
e Mr = 2 com uma modulacdo 16-QAM, respectivamente. Nota-se quemadagdes da
proposta e as curvas teoricas aproximam-se conforme o oloeebits de realimentacdo sédo
incrementados. Para estas simulagdes foi consideradal@ook(Xs) parab = 3 e (Xi¢)
parab = 4 (veja Tabela 4.1 para mais detalhes). Nestas simulacdessé/pbobservar o bom
desempenho do esquema em relacdo ao seu limitante mostiraageerformance consideravel.
As Figuras 4.7 e 4.8 apresentam as curvas tedricas do limisaperior pard/p =
1 e Mr = 2 com uma modulacdo QPSK, respectivamente. As curvas se elbsemem
diversidade, constatada pela mesma inclinacao apresesdict as curvas. Assim, mostra-se

que o esquema alcangca maxima diversidade para ambas agdstel
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BER

—— BER upper bound b=3 NN
—&— BER upper bound b=4 N
10" —A— BER upper bound sem quantizagdo : : : ~d
— * — Proposta b=3
— 8 - Proposta b=4
- A - Proposta sem quantizagio

10 I I I i i i
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
p(dB)

Figura 4.7 — Desempenho da BER-QPSK: Limitante tedrico réoipe o desempenho do es-
guema de 4 antenas transmissoras pégra= 1.

—— BER upper bound b=3
—&— BER upper bound b=4
9 | | —é— BER upper bound sem quantizacdo
~ % - Proposta b=3
- 8 - Proposta b=4
— 4 — BER upper bound sem
T T

0 2 4 6 8 10 12 14 16

Figura 4.8 — Desempenho da BER-QPSK: Limitante tedrico rsoipe o desempenho do es-
qguema de 4 antenas transmissoras paga— 2.

As Figuras 4.9, 4.10 apresentam o limitante inferior peiia = 1 juntamente com as
curvas do limitante superior pata= 3,4 . E possivel notar que o esquema se mantém com
méxima diversidade. Para 3 e 4 bits de realimentacédo o des¢momlo esquema € similar e
esta em torno de 2 dB de perda e ganho de SNR para os seus tisisaperior e inferior,

respectivamente.
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10

107"

107

BER

10°

10°H —*— upper bound b=3 -
= =# - Proposta b=3

——— lower bound b=3

0 5 P (dB) 10

Figura 4.9 — Desempenho da BER-QPSK: Limitante tedricorsoipe inferior e o desempenho
do esquema de 4 antenas transmissoras/@ara- 1 com b=3.
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107

107

BER

10°

10°H —8— upper bound b=4 4
- =B - Proposta b=4 L

—=&— lower bound b=4

0 5 P (dB) 10

Figura4.10 — Desempenho da BER-QPSK: Limitante teériceape inferior e o desempenho
do esquema de 4 antenas transmissoras/dara 1 com b=4.
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A Figura 4.11 apresenta o limitante inferior para sem qaagéio Para o sistema onde
0 numero de bits de quantizacao é ilimitado o desempenhoamaitip ao seu limitante inferior

esta em torno de 1 dB de ganho e para o limitante inferior artis esta em torno de 2 dB.

107} = upper bound sem quantizag&o

- A - Proposta sem quantizag&o

—#&— |ower bound sem quantizagao

0 é p (d B) 10 15

Figura4.11 — Desempenho da BER-QPSK: Limitante tedricesoipe inferior e o desempenho
do esquema de 4 antenas transmissoras/dara= 1 sem quantiza¢ao na realimentacgao.

4.6 Conclusao

Neste capitulo, um esquema MIMO de baixa complexidade catr@antenas trans-
missoras, canal de realimentacdo quantizado e taxa detissd® unitaria foi apresentado, bem
como, as andlises de BER. Encontrou-se também uma equag@algeada pard/; antenas.
Uma analise de SNR foi feita e posteriormente derivadas s&s fatimas, com o intuito de
maximizar a SNR instantanea. Além disso, a anélise de reatagdo quantizada para canais
planos, quase estaticos e com desvanecimento Rayleigtafdada. Seu desempenho de erro
foi avaliado através de simulacgdes do tipo Monte Carlo. @asse que 0 esquema proposto
alcanca maxima diversidade, sendo comparado também coamvas ¢eoricas dos limitantes.
Este supera outros bons esquemas de transmissao em tergavdale codificacdo mantendo

a diversidade maxima com no minimo trés bits de realimeataca
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5 ESTIMACAO DE CANAL PARA SISTEMAS MIMO

Em probabilidade e estatistica, a teoria de estimagéao ¢idaaproblema da obtencéo
de informagfes sobre propriedades de variaveis alea®escessos estocasticos, dado um
conjunto de amostras observadas (HAYKIN, 1996). O problaqareferido é frequentemente
encontrado em sistemas de comunicagao e controle e assignande nimero de estimadores é
encontrado na literatura. O estimador escolhido dependerdederacdes como complexidade,
erro de estimacao, ente outros, e seu desempenho estaaonadaao tipo de aplicacao.

Trabalhos que consideram esquemas de comunica¢cdo monelSTC em sua trans-
missdo, geralmente utilizam um decodificador de méaximasgémilhanca em seu receptor,
que precisa da CSI para decodificar corretamente o sin@s Betodificadores geralmente nao
consideram a estimagéo do canal, utilizando um modelo e os canais sédo conhecidos
pela estrutura, isto €, tanto o receptor quanto o transntissoa informacgéo perfeita do estado
do canal.

Para a primeira parte da dissertacao (descrita no Capitulioné avaliacdo do esquema
onde o receptor tem a CSI perfeita a priori foi efetuada, seste o caso ideal. Entretanto,
sabe-se que geralmente esta informacéo do estado do carmgtad@lisponivel em um ambiente
pratico. Assim, na segunda parte do trabalho sdo analissdefeitos resultantes considerando
que a CSI perfeita ndo esta disponivel no receptor, sendaaétise a segunda contribuicéo
desta dissertacdo. Neste capitulo foi considerado quéenrsisutiliza no receptor canais esti-
mados.

Quando CSI néo esta mais disponivel a priori, € necessémoagns parametros de
cada canal antes da decodificacdo. Sao considerados 0s ef&ios pelo deslocamento Dop-
pler e correlacio espacial ao estimar o canal. A correlaggacel é considerada devido ao
tamanho dos dispositivos (celulares, tablets, etc.), gsipditando assim, que as antenas sejam
instaladas com uma separacgao suficiente para que exista@reémzdo espacial total entre
elas. Serdo mostradas analises de desempenho néo s6 dom&ggaposto, mas também dos
esquemas apresentados no Capitulos 3 quando se leva emtecagd0 a estimacao de canal
em ambientes variantes no tempo e com correlacéo espac@mbsrantenas.

Em (BIGUESH; GERSHMAN, 2006) foi mostrado ser possivel medin o desempenho
dos estimadores de canal ser melhorado utilizando se@$édeitreinamento adequadamente

projetadas. Neste trabalho também séo descritos os estiesdtheares de minimos quadrados
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(LS) (do inglés:linear least squarés MMSE (do inglés: minimum mean square errpe é
proposto um novo LS de complexidade reduzida.

Dentre as possibilidades, nesta dissertacdo utilizasos-gstimadores de minimo erro
quadratico médio, mais conhecido como MMSE e o estimadadamsno algoritmo LMS.
Na Secédo 5.1, séo descritos os estimadores MMSE e LMS e spectigos equacionamen-
tos. Na Secdo 5.2, sédo analisadas as respostas dos esqgemamaiderados utilizando o
canal estimado com os estimadores MMSE e LMS em ambienteslesmanecimento rapido

(mobilidade) e correlacéo espacial. Na Secao 5.3, o cagtobncluido.

5.1 Estimadores Estudados

Dado um conjunto de amostras observadas, a obtencdo dmagoes das variaveis
aleatdrias e dos processos estocasticos inseridas € uterpeobm teoria de estimacédo em
probabilidade e estatistica (HAYKIN, 1996). Nesta sec@esiauma pequena revisao da teoria
de alguns estimadores supervisionados classicos. Osadsties de canal aqui apresentados

utilizam uma sequéncia de treinamento conhecida pelo t@cegra realizar a estimacao.

5.1.1 Estimador MMSE

O estimador MMSE tenta minimizar o erro quadratico médioiménentre o sinal ob-
servado e aquele que deveria ser recebido em um canal semFaiendo a utilizacdo da regra
de Bayes em termos do erro quadratico médio da p.d.f. canjlett. | y), € possivel encontrar
o estimador MMSE (HAYKIN, 1996). Levando aqui em considé@@ modelo de transmissao

em bloco (LARSSON; STOICA, 2003) para um sistema SISO, d sacabido é dado por
y=hs+mn, (5.1)

em queh é o coeficiente do canal,s&o os sinais transmitidos;e o ruido branco adicionado

ao canal (média nula). O estimador é dado:

— yA (5.2)

hmmse

A = argminE || h — hmmse ||%‘ (53)
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em queA sdo os valores dee que minimizam a funcéo custo (KAY, 1993). Reescrevendq (5.3

em funcéo do erro,

e = argminE | h—yA |3 (5.4)

= Oy — C,TA—-C,THAY + AT(THCHT + 02) A, (5.5)

em quel’ sdo os simbolos conhecidos (simbolos de treinamefifad,a matriz de covariancia

dos canais e,, é a variancia do ruido. Derivandaem funcgéo de A e igualando a zero
A= ((THOT + o2y HTHCy. (5.6)
Substituindo a equacao acima em (5.3) obtém-se o estimaliGH
Bmse = Y(TCyT + o)1 THCOH . (5.7)

Em sistemas radio-moveis as caracteristicas do canahvaoan o tempo. Assim, é
necessario que o estimador do canal seja capaz de segurvessgdes, ou seja, ele deve
ser capaz de se adaptar. Na proxima secao, apresenta-sgaritimad classico da teoria de
filtragem adaptativa para estimar os coeficientes do caredtimador baseado no algoritmo

LMS.

5.1.2 Estimador LMS

O estimador de canal que considera o algoritmo LMS é largsrempregado em re-
ceptores adaptativos. Sua aplicagdo € comum devido a steadmanplexidade computacional
e seu bom desempenho que esté relacionado ao valor de paadapdacdo. Para um valor
pequeno, o erro quadratico médio em regime permanenteagu&ipo, porém com uma menor
velocidade de convergéncia. Entretanto para um valor nfawera um aumento na velocidade
de convergéncia, do erro médio quadratico e capacidadetleamento (HAYKIN, 1996)

Utilizando o método do gradiente proposto em (HAYKIN, 196¢rente ao MSE (do
inglés: mean-squared errQr obtém-se iterativamente os parametros do canal. Estedmét
também é conhecido como método de descida mais ingremeodmyigradiente ser um vetor
que aponta para a direcdo de maior crescimento da funcam dleste caso, a ideia € minimizar
a funcdo criando um vetor de pesos que se dirige ao apostadiegie, ou seja, onde esta

funcao decresce mais rapidamente. Considerando o carapdarvetor no instante

h(k) = [ho(k)hi(k) ... har, (K)]7, (5.8)
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calcula-se o erro:

e(k) = y(k) — ™ (k)T (k), (5.9)
em quey(k) € o vetor de saida do candl(k) & o vetor com 0s simbolos de treinamento
(LOIOLA, 2005). Fazendo o vetdr(k) se direcionar ao oposto do gradiente, tem-se que

N+ 1) = h(k) = 2o P ) 1) (5.10)

em quey,, € o passo de adaptacédo. O gradiente do erro médio pode sessxpor

%(%i(k)E | e(k) I = 2[E[T (k)T (k)h(k)] — E[T (k)y(k)]]. (5.11)

O novo vetor gradiente pode ser calculado (HAYKIN, 1996)

Hp 0 2 _ *
?5h—(k)E | (k) || = —2&" (k)T (k). (5.12)
Tem-se entao,
e(k) = y(k)—h ()T (k) (5.13)
h(k+1) = h(k)+ e (k)T (k) (5.14)

€ encontrado o canal estimado utilizando o algoritmo LMS.

5.2 Resultados de Simulagéo

Nesta secao, apresentam-se 0s resultados de simulacéagiaaa 0 desempenho dos
estimadores do esquema proposto, dos efeitos da corretapacial e do efeito dado pelo
deslocamento Doppler. O desempenho foi comparado em tetenB&ER versug em canais
com desvanecimento Rayleigh, plano, ndo sé estaticos, anasetn apresentando variacao
temporal. Os simbolos sdo mapeados em uma constelacéo 4e@&dotado como critério de
parada a ocorréncia de 1000 erros de simbolo para cada SNR drbquéncia da portadora
utilizada nas simulacdes € de 1.9 GHz. Para as simula¢esrfeiderado 10 % da informacéo
transmitida para simbolos de treinamento. Em todas as apdes foram utilizados 3 bits
de realimentacéo e o estimador LMS foi considerado com giassbde 0.01. Em todas as
simulag@es CSI significa que o receptor tem o conhecimemteifmedo canal, V € a velocidade

de deslocamento e C representa o nivel de correlagdo dspacia

3 Este passo foi encontrado através de simulages que namstsar o passo com o menor erro médio quadratico
de estimacéo para o0 esquema proposto.
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A Figura 5.1 descreve o comportamento do esquema ACBS @rasidb a estimacao
de canal. Observa-se que tanto o receptor com o estimadorBVijl&anto com o estimador
LMS, mantém os desempenhos de BER similares a quando ex@8& disponivel. Nesta

simulagédo é considerado o canal estatico.

10° ¢

107 F

107}

ACBS LMS
[| —&— AcBs Mmse

[| —e— acBscsi

10 T i i i i i
0 2 4 6 8 10 12 14

Figura 5.1 — Esquema ACBS-Choi com estimacao de canal.

A Figura 5.2 descreve o comportamento do esquema EOSTBGdeossdo a esti-
macéo de canal. E observado que tanto o receptor com o estilMSE, quanto com o

estimador LMS, mantém os desempenhos de BER similares @qeaiste o CSI disponivel.
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107k

EO-STBC LMS

[| —8—— EO-STBC MMSE

—6— EO-STBC CSI

10" T I I i i
0 2 4 6 8 10 12 14

Figura 5.2 — Esquema EOSTBC com estimagéao de canal.

Ja a Figura 5.3, onde é simulado o comportamento do esquer@& @@siderando a
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estimacdo de canal para os estimadores MMSE e LMS, o desemgarBER tem uma perda

de em torno de 2 dB em relag&o a quando o CSI esta disponivel.

BER

107

|| —8—— GGCC MMSE

GGCC LMS

—=6—— GGCCCsI

10 I 1 i i i
0 2 4 6 8 10 12 14

SNR

Figura 5.3 — Esquema GGCC com estimacéo de canal.

O desempenho do esquema proposto também se mantém com eekeralterado

com o efeito da estimagéo de canal com MMSE e LMS como &€ viskbguaa 5.4.

BER

Proposta LMS

[| —=— Proposta MMSE

[| —e— Proposta csl

107

T 1
0 2 4 6 8 10 12 14

Figura 5.4 — Esquema proposto com estimacao de canal.

A correlacdo espacial entre transmissores foi avaliada®a @02), 50% (0.5) e 80%
(0.8) dos elementos. Todos os esquemas foram simulados Sbm €&m correlacao espacial

como forma de comparacéo nas figuras.
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O esquema ACBS cujo o desempenho é apresentado na Figuend & receptor que
utiliza o estimador de canal MMSE tem uma perda de 2 dB com uBR @& 10~3 com uma
correlagao de 0.2, com 0.5 e 0.8 de correlagdo o esquema se oo perdas acima de 4
dB para uma BER d&0~2®. Entretanto, para o desempenho do receptor com estimadsr LM
descrito na Figura 5.6, o esquema se mostra menos degranante efeito da correlagéo
espacial, onde para uma BER ti&™3 a correlacédo de 0.2 o esquema tem uma perda de 0.4
dB, para uma correlacdo de 0.5 a perda fica em torno de 1dB emparaorrelacdo de 0.8 tem
uma perda de em torno de 3 dB. Este se mostra mais eficiente estimador LMS tendo uma

menor perda de BER.

10° ¢ T

107"

10°
—&—— ACBSCSI

—8—— C=0.2
- - f&-- C=05

- =O- - C=0.8

10" I | | I I
0 2 4 6 8 10 12 14

Figura 5.5 — Esquema ACBS-MMSE com o efeito de correlacéacisip
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10° ¢ T

Figura 5.6 — Esquema ACBS-LMS com o efeito de correlagao.

Para as mesmas correlagbes dadas no esquema ACBS, a Figwa B mostram
a simulacdo do esquema EOSTBC correlacionado com o recejlinando os estimadores
MMMSE e LMS. Na Figura 5.7, o receptor com o estimador MMSE reatac&o espacial igual
a 0.2 tem uma perda de 0.3 dB em relagdo a uma BER)dg com 0.5 de correlagéo este
perde em torno de 1 dB em uma BERIde® e para uma correlacéo de 0.8 o esquema tem uma
perda de SNR em torno de 3.5 dB a uma BER @€'.

10° T

107 =

107}
il —a— c=02

[[ --= - c=05

[| - &- c=08
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Figura 5.7 — Esquema EOSTBC MMSE com o efeito de correlagéaces.

A Figura 5.8 mostra o esquema EOSTBC utilizando o receptor @estimador LMS,

para uma correlacédo de 0.2 o esquema tem uma perda de dekemspeorno 0.4 dB para
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uma BER del0—3, com correlacéo de 0.5 a perda de SNR para uma BER défica em torno
de 1.3 dB e para uma correlacdo de 0.8 a perda de BER ehesta em torno de 3.3 dB. Nestas
duas simulacdes, os algoritmos de estimacdo se mostratargisem desempenho, mostrando

a robustez do esquema ao efeito destrutivo dado pela agioeéspacial.
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Figura 5.8 — Esquema EOSTBC LMS com o efeito de correlacéo.

Nas Figuras 5.9 e 5.10, o esquema GGCC é simulado com céwetspacial. Ja para
o receptor utilizando o estimador MMSE, a Figura 5.9 mostra gara uma BER d&)—3 e
correlacédo de 0.2, a perda é de 0.1 dB, para uma correlacab deérda fica em torno de 0.8

dB e para a correlacéo de 0.8 o esquema mostra ter uma peraatdme de 3.2 dB.
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Figura 5.9 — Esquema GGCC MMSE com o efeito de correlacdacrdpa
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Quando o receptor utiliza o estimador LMS o desempenho érantmsha Figura 5.10.
O esquema GGCC a uma BER tl& 3 com correlacdo espacial de 0.2, tem uma perda de 0.3
dB, com correlagéo de 0.5, a perda fica em torno de 1 dB e paraamadacao de 0.8, a perda
esta em torno de 4 dB. Nestas simulacdes, o esquema se nobsistorpara baixas correlagdes
(0.2 e 0.5) com a utilizacao dos dois estimadores, enteefara uma correlagdo maior (0.8) a

perda € bem acentuada.

107

107}

BER
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Figura 5.10 — Esquema GGCC-LMS com o efeito de correlacaacesp

O esquema proposto no Capitulo 4 foi avaliado consideramdoaptor com os estima-
dores MMSE e LMS e a correlagéo espacial dados pelas sinedag® Figuras 5.11 e 5.12. A
Figura 5.11 mostra a simulagéo quando é considerado o oz@&ph 0 estimador MMSE. Para
uma correlacdo espacial de 0.2, o esquema tem uma perdadi® 4 '5ima BER de0—3 e para

uma uma BER dé&0~2 a perda é significativamente alta em torno de 7 dB.
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Figura 5.11 — Esquema proposto MMSE com o efeito de correlagfacial.

Na Figura 5.12, o desempenho do esquema proposto com oaeaéptrando o esti-
mador LMS é observado. Para uma BERL@e® e correlagdo de 0.2, 0 esquema tem uma perda
de 0.3 dB. Para uma correlacdo de 0.5, a perda fica em tornoBleelcdm uma correlagéo de
0.8, a perda fica em torno de 3 dB. Para 0 esquema propostonadstiMMSE se mostra com
uma degradacéo acentuada ao efeito da correlagdo, j4 adetilolMS se mantém robusto a

baixa correlagdo, sendo este 0 caso para 0S outros esq@entesm.

1074
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Figura 5.12 — Esquema proposto LMS com o efeito de correlagpacial.

Nas Figuras 5.1, 5.2, 5.3 e 5.4, as simula¢fes considerananai estatico. Agora,

considera-se o efeito Doppler (canal ndo estatico) com ustacidade de deslocamento de
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100 km/h, onde o canal varia a cada simbolo transmitido. @sa&sores LMS e MMSE tEm
variagfes de desempenho de BER conforme o cédigo. Paras@stasacdes e para o caso
de variacao temporal com receptor e o estimador MMSE utite® um conjunto de 10% dos
simbolos transmitidos, do total de simbolos, para obtest@®ativas do canal.

Na Figura 5.13, o desempenho do esquema ACBS considerardo @m que o recep-
tor utiliza o estimador baseado em MMSE e o estimador basmaddVS é similar. A perda é
em torno de 2 dB para cada estimador com uma BER)d&

A simulacdo do esquema EOSTBC dado pela Figura 5.14 dera@isitos da insercéo
da variacéo temporal com BER @@ de em torno de 2.1 dB de perda para o estimador MMSE

e em torno de 2.3 dB para o estimador LMS.

10° - T T
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Figura 5.13 — Esquema ACBS com o deslocamento Doppler.
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V=100 LMS
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Figura 5.14 — Esquema EOSTBC com o deslocamento Doppler.

A Figura 5.15 representa a simulacdo do esquema GGCC conergaonsda variacado

temporal. Percebe-se que com a estimacéo de canal dada l&& Kom uma BER d&0 2

tem um grande perda em torno de 4 dB e para o receptor com detitldS uma perda de 2.1

dB.
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Figura 5.15 — Esquema GGCC com o deslocamento Doppler.

A Figura 5.16 demonstra a simulacéo do esquema propostuRe BER da0~3 tem
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Tabela 5.1 — Resultados de simulagao: Doppler e correlacéo.

Esquema| BER | Correlagdo Perda em relacdo ao C$I
ACBS 1073 0.2 2dB
ACBS 1073 0.5 2.3dB
ACBS 1073 0.8 4dB

EOSTBC | 1073 0.2 2.3dB
EOSTBC | 10729 0.5 2dB
EOSTBC | 10728 0.8 2.4dB

GGCC | 1073 0.2 1.4dB
GGCC 1073 0.5 3dB
GGCC | 10725 0.8 4.5dB

Proposta | 1073 0.2 2dB

Proposta | 1073 0.5 3.6dB

Proposta | 10727 0.8 4.3dB

um perda de SNR em torno de 2.1 dB para o receptor com estirhitf uma perda de 2.3 dB

para o receptor com estimador MMSE.

BER

V=100 LMS

[| —&— v=100 MMSE
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Figura 5.16 — Esquema proposto com o deslocamento Doppler.

As simulacdes para o caso onde considera-se mobilidadeetagg@o espacial (Figura

5.17, Figura 5.18, Figura 5.19 e Figura 5.20) sdo descrédd®hbela 5.1
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Figura 5.17 — Esquema ACBS LMS com o efeito de correlacdocedpa do deslocamento

Doppler.
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Figura 5.18 — Esquema EOSTBC LMS com o efeito de correlagdacesd e do deslocamento

Doppler.
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Figura 5.19 — Esquema GGCC LMS com o efeito de correlacaccres@ado deslocamento
Doppler.

10"

107

1074L| ——©—— Propostacsi |

C=0.2 V=100

[ ----- €=0.5 V=100

[| - — - - c=08v=100

10° L
0 2 4 6 8 10 12 14

Figura 5.20 — Esquema proposto com LMS com o efeito de cgéaelaspacial e do desloca-
mento Doppler.

Para 0 esquema proposto € analisado a eficiéncia do esquen2s¢60, 100, 150, 200
e 250 simbolos de treinamento para um bloco fixo de 1000 s@spobm um deslocamento
Doppler de 5, 50, 100, 150 km/h utilizando o receptor com onestor LMS.

Na Figura 5.21, o desempenho do esquema é demonstradanddizim deslocamento
a 5 km/h com tamanho varidvel do nimero de simbolos de treinton Para uma BER de
10~2 com 25 simbolos de treinamento a perda esta de 2.2 dB, cormb0lsk de treinamento

a perda de desempenho fica em torno de 1.9 dB, para 100 sindeotcsinamento a perda é
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de 1.6 dB e para os casos onde existe a possibilidade de mmdisIg$ de treinamento como
150, 200 e 250, a perda de desempenho fica em torno de 1.2 dBgolraaso. Vale salientar
que para esta velocidade, com a utilizacdo de mais de 15@kisntle treinamento, ndo se
reflete em variacédo consideravel no desempenho do recppi®g melhora no desempenho do

estimador de canal é insignificante.
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Figura 5.21 — Esquema proposto LMS com tamanho variavel gizéseia de treinamento e
velocidade de deslocamento de 5 km/h.

Na Figura 5.22, o desempenho do esquema é demonstradanddizim deslocamento
de 50 km/h com variagdes do nimero de simbolos de treinamfeata uma uma BER dé®—3
com 25 simbolos de treinamento a perda é de 5 dB, com 50 sismtdeltreinamento a perda
de desempenho fica em torno de 3.5 dB, para 100 simbolos danrento a perda é de 2 dB e
para os casos onde existe a possibilidade de mais simbadliesdenento, de 150, 200 e 250 a
perda de desempenho em torno de 1 dB para cada caso. Comommdas/elocidade é baixa,
a uma velocidade de 50 km/h, o desempenho do receptor nacsigmificativamente acima de

200 simbolos de treinamento.
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Figura 5.22 — Esquema proposto com LMS com tamanho variave¢quéncia de treinamento
e velocidade de deslocamento de 50 km/h.

Na Figura 5.23, o desempenho do esquema é demonstradanddizim deslocamento
a 100 km/h com variacdes do nimero de simbolos de treinam&atia uma BER de0—
com 25 simbolos de treinamento a perda fica em torno de 6 dB,56oen100 simbolos de
treinamento a perda € de 5 dB, com 150 simbolos de treinaragrégcda € de 4 dB, com 200

simbolos de treinamento a perda € de 2 dB e para 250 simbdi@srdanento a perda é de 0.5

dB.
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Figura 5.23 — Esquema proposto com LMS com tamanho variave¢quéncia de treinamento
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e velocidade de deslocamento de 100 km/h.

Na Figura 5.24, o desempenho do esquema é demonstradanddizim deslocamento
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a 150 km/h com variagbes do numero de simbolos de treinarderit@0, 150, 200 e 250. Sendo
a frequéncia da portadora a mesma em todos os casos simuladas de variagao do canal
para essa velocidade é muito elevada, de forma que o algargedo para rastrear o canal, isto
€, o algoritmo LMS, ndo consegue acompanhar a evolucao rahgms coeficientes do canal.
Assim, o estimador de canal ndo consegue estimar corretarogmparametros necessarios e,

consequentemente, o desempenho do receptor fica prejadicad

10"
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F| ——+—— V=150 T=150
[[| — % Vv=150T=200

['| —9—— V=150 T=250

[ | —e—— Proposta csi

10° L
0 3 6 9 12 15

Figura 5.24 — Esquema proposto LMS com tamanho variavel giaéseia de treinamento e
velocidade de deslocamento de 150 km/h.

5.3 Conclusao

Neste capitulo foram apresentados alguns estimadorescdgsdentre estes, os algo-
ritmos estudados nesta dissertacdo. O LMS apresentou bsmeelresultados, devido a sua
capacidade de adaptacdo conforme o passo de adaptativod@@avaliada a estimacao, os
dois estimadores considerados se comportam de uma fornedhserte, mantendo as curvas de
probabilidade de erro similares. Para este caso o esqu@&paspo mostra-se eficiente e com
desempenho superior aos esquemas comparados.

Quando avalia-se somente a correlacéo espacial sem Dagpldiferencas em relacéo
a cada esquema sdo melhores definidas. Todos os esquemasdétegradacao do seu de-
sempenho de erro para o estimador MMSE. A ideia desta digderé fazer uma analise da
estimacdo e nao fazer desenvolvimento deste estimadég, ezgte € demostrado para fins de

comparacdo. Para o estimador LMS, o efeito da correlag&o yadores baixos (até 0.2) se
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mostrou robusta para todos os esquemas, perdendo em toindBipara cada esquema para
BER del0~3. Para valores maiores de correlacéo (até 0.5) a perda dejlesio fica em torno
de 1 a 1.5 dB. Até estes graus de correlacdo o esquema progostiesempenho superior aos
outros esquemas,tornando-se uma opc¢ao para disposiivetacionados espacialmente.
Uma analise levando em consideragéo canais correlacisreadom deslocamento fixo
de 100 Km/h foi realizada para o receptor com o estimador LN&Stas analises, as simulagdes
mostraram que o esquema proposto tem perda de desempelningueds esquemas similares.
O esquema proposto é analisado em termos do nimero de séhtmloeinamento.
Seu desempenho é variante conforme o deslocamento Dopplairaero de simbolos de trei-
namento aumenta. Para velocidade baixas (até 50 km/h)uemsgtem resultados similares
acima de 100 simbolos de treinamento, assim acima desteroa®dreinamento a eficién-
cia do esquema proposto ndo aumenta significativamenta vBlacidade de deslocamento de
100 km/h tem-se resultados com perda de diversidade coasale até 200 simbolos de treina-
mento, com 250 simbolos de treinamento o esquema tem poutzaaié a BER d&0—27. Para
velocidades acima de 100 km/h, o estimador ndo conseguie s@gunal e assim o desempenho

resulta em uma perda consideravel na diversidade.
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6 CONCLUSOES E TRABALHOS FUTUROS

Nesta dissertacéo, propds-se um sistema de comunicacgaboseiMO para quatro
antenas transmissoras e taxa de transmissao unitariab@htafoi divido em duas partes. A
primeira parte trata da proposta do novo esquema MIMO aisigor canal de realimentacao
seguida de uma andlise de desempenho obtido pelo esquepoatproA proposta foi analisada
de forma mais detalhada para os casos MISO e MIMO com duasaanteceptoras, sendo
estendida posteriormente para um caso geral. Mostrouvd®ta que com apenas trés bits de
quantizacdo na realimentacdo a proposta alcanca maximsidiade. Ainda considerando os
bits de realimentacdo, foi possivel verificar o seu desehppara 4 bits e também para infi-
nitos bits. O esquema proposto foi simulado com consteta@iSK e QAM, mostrando-se
aplicavel em constelacdes reais e complexas. Comparadesgoemas similares, mesmo nu-
mero de antenas e mesma taxa de transmissao, constatog-sesguema proposto apresenta
melhor desempenho. Desta forma, para sistemas que utiiearanal de realimentacéo, esta é
considerada uma excelente alternativa.

Na segunda parte deste trabalho, foram analisadas: a ealisiproposta, a robustez
dos esquemas similares em ambientes com e sem variagadordmmmm correlacdo espa-
cial. Para isso considerou-se que 0s receptores utilizagamlores de canais estimados para
decodificar os sinais. Os esquemas foram analisados attesésstimadores MMSE e LMS.
Quando é considerada unicamente a estimagédo em canaisosstatperda de eficiéncia dos
esquemas € similar, tornando a proposta atrativa. Quandonsédera a presenca de mobili-
dade, velocidade de deslocamento igual a 100 Km/h, o esqpeapasto perde diversidade e
eficiéncia. Quando a correlacdo espacial esta sendo avabi@squema tem uma grande perda
de eficiéncia com o estimador MMSE, ja para o estimador LM8ase tem uma degradacao
no desempenho, porém numa menor propor¢ao quando com@asadotros esquemas anali-
sados. Quando é considerada a existéncia de correlacame¢gpére as antenas transmissoras,
0 esquema proposta apresenta melhor desempenho em cofiopa@gros bons esquemas.

Foram avaliados todos os esquemas com correlagao e velealgadeslocamento de
100 Km/h. Neste ambiente o esquema mostra um desempenhiorinéssim, a utilizacéo
de um estimador que tivesse a capacidade de seguir o carssleerfais robusto a correlacéo
tornaria a proposta interessante para este cenario.

Uma andlise de perda de eficiéncia do esquema proposto céaga@do numero de
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simbolos de treinamento foi avaliada para diferentes igdoes de deslocamento. Conforme
as analises descritas no capitulo 5, foi possivel verifinarajesquema proposto necessita de
um algoritmo de estimac¢do mais robusto para altos niveiodelacdo espacial e variagdo
temporal.

Um estudo interessante para o esquema proposto seriawutihza nova abordagem
para sistemas MIMO, supondo a aplicacdo do método tensBeed agregar ainda mais valor a
esta proposta seria interessante avaliar o desempenhquknes proposta utilizando-se outros
estimadores de canal. Uma possibilidade de melhorar o ¢es#mo do estimador LMS seria
considerar 0 passo variavel para cada instante no algotivi® assim o erro de estimacao
seria menor e o deslocamento Doppler teria seu efeito agwizObservou-se que o algo-
ritmo LMS ndo consegue acompanhar a evolucédo temporal ddientes do canal. Assim,
0 estimador de canal ndo estima corretamente os parametressarios e, consequentemente,
o desempenho do receptor fica prejudicado. Para contorsapesblema, poderiamos tentar
usar outros algoritmos de estimacéo, como o RLS, por exer@pitra possibilidade seria 0 uso
do estimador baseado em filtro de Kalman, o qual € bem adaptadccanais com variagédo

temporal.
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