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Resumo

Este trabalho apresenta estudos sobre sistemas de comunicagdo cujos sinais
utilizados para a transmissdo das informagdes sdo ndo-ortogonais, superpostos em
freqiiéncia, e com espagamento entre portadoras menor do que a taxa de simbolo. As
pesquisas estdo focadas na definicdo das configuragdes de transmissor e receptor, na
modelagem e analise matematica dos sistemas incluindo o canal, em propostas de
estratégias para detecg¢@o de simbolo, e na avaliagdo de desempenho.

Faz-se uma revisdao critica da modulagdo {m-QAM}? e apresentam-se
sugestdes de modificacdo. Deriva-se o receptor de maxima-verossimilhanga para
detec¢do de dois sinais m-QAM, ndo-ortogonais, modulados com pulsos retangulares,
e com espagamento entre portadoras menor do que a taxa de simbolo, em canal
AWGN. E desenvolvido um modelo matematico e sio discutidas estratégias de
detec¢do para o caso em que os dois sinais M-QAM sdo limitados em banda.

O modelo para dois sinais M-QAM de banda limitada ¢ particularizado para a
modulagdo m-PAM. Novas técnicas de detec¢do para dois sinais m-PAM ndo-
ortogonais sao propostas e analisadas. Os desempenhos dos novos detectores sao
avaliados. Das estratégias de deteccdo estudadas, destacam-se aquelas baseadas no
critério de maxima-verossimilhanca e a nos conceitos de separacio de fontes.

Conclui-se o trabalho, registrando-se as conclusdes, as contribuigdes, e

perspectivas de novas pesquisas relacionadas ao tema.

Palavras-chave: Superposicdo espectral, sinais ndo-ortogonais, deteccdo, maxima

verossimilhanga, cancelamento de interferéncia, modulagdo multiportadora.



Abstract

This work presents studies about communications systems where non-
orthogonal signals with spectral overlapping, and carrier frequency separation less
than the symbol rate, are used to transmit information. The research is focused on the
definition of transmitter and receiver architecture, the modeling and mathematical
analysis of the system including the channel, symbol detection strategies, and
performance evaluation.

A review of {m-QAM}? modulation is performed and a modification to the
original {M-QAM}? system is suggested and discussed. The maximum-likelihood
receiver to detect two m-QAM non-orthogonal signals, with spectral overlapping, and
carrier frequency separation less than the symbol rate, is derived for an AWGN
channel. A mathematical model and discussion about techniques of symbol detection
are presented for the case where the m-QAM signal are band-limited.

The two non-orthogonal band limited m-QAM model is extended to non-
orthogonal M-PAM signals. New detection techniques applied to non-orthogonal m-
PAM signals are proposed and discussed. The performance of new detectors are
evaluated. The new proposed detection strategies are based on maximum-likelihood
criterion and source separation concepts.

Finally, the conclusions, the contributions, and new investigation perspectives

are presented.

Index Terms: Spectral overlapping, non-orthogonal signal, detection, maximum-

likelihood, interference cancellation, multicarrier modulation.
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Capitulo 1

Introducao

Sistemas de comunicagdo tais como OFDM (do inglés Orthogonal Frequency
Division Multiplexing) [1, 2, 3] e CDMA (do inglés Code Division Multiple Access)
[4, 5] empregam sinais com formas de onda ortogonais para transmitir paralelamente
informacdes de diferentes fontes. A ortogonalidade permite a superposi¢ao do
espectro dos sinais simultaneamente, resultando num aumento da eficiéncia espectral
do sistema. A eficiéncia espectral (R) de um sistema de comunicag¢do ¢ definida como
sendo a razao entre a taxa de bit (Rp) transmitida e a largura de banda (W) utilizada. A
modulacdo QPSK (do inglés Quadriphase Shift Keying), na qual dois sinais BPSK
(do inglés Biphase Shift Keying) com portadoras em quadratura s3o adicionados,
também faz uso da ortogonalidade para dobrar a eficiéncia espectral com relagdo a
modulacao BPSK.

Por outro lado, ha varias referéncias na literatura de sistemas de comunicagao
digital que utilizam intencionalmente sinais ndo-ortogonais para transmitir
informacoes [6, 7, 8, 9, 10, 11, 12, 13, 14, 14, 15, 16, 17]. Normalmente esta solu¢ao
¢ adotada em sistemas em que, devido as imperfeigdes do canal, ndo é possivel
manter a ortogonalidade dos sinais transmitidos € o emprego de sinais ndo-ortogonais
representa um aumento de flexibilidade ou de eficiéncia em algum aspecto.

Um sistema CDMA que usa seqiiéncias de espalhamento ndo-ortogonais ¢
proposto por J. H. M. Sau et al. em [6]. O sistema descrito ganha maior flexibilidade
no que diz respeito ao namero de codigos de espalhamento, a taxa de dados e a taxa
do codigo de canal. Este ganho de flexibilidade compensa o aumento da interferéncia
de multiacesso (MAI, do inglés Multiple Access Interference) introduzida pelos
codigos de espalhamento ndo-ortogonais.

No contexto de comunicagdo multiusuario ndo-coerente, em que, por causa da

distor¢do de canal, ¢ dificil garantir que as formas de ondas recebidas sejam
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estritamente ortogonais, a transmissdo de pulsos ndo-ortogonais pode permitir uma
maior eficiéncia de banda [7, 8, 9].

A técnica de modulagdo multiportadoras OFDM tem sido uma opgao eficiente
para comunicagdo em canais sem fio de banda larga [2]. Entretanto, conforme as
referéncias [10, 11, 12, 13, 14], o sistema OFDM padrao com pulsos retangulares e
portadoras ortogonais ndo ¢ a melhor escolha para canais com dispersao no tempo e
na freqliéncia. A modulagdo multiportadora com sinais ndo-ortogonais apresenta as
seguintes vantagens potenciais quando comparada ao sistema OFDM tradicional
operando em canais duplamente dispersivos [10,12]: maior eficiéncia de banda;
sensibilidade reduzida a desvio de freqiiéncia de portadora, a ruido de fase, ¢ a
interferéncia banda estreita; e menor interferéncia entre simbolos (IES) e interferéncia
entre portadoras ( ICI, do inglés Intercarrier Interference).

Para um sistema de modulagdo multiportadora com K portadoras, periodo de
simbolos 7, e espacamento de portadora Af, o sinal de banda-base equivalente
transmitido s(¢) pode ser expresso por

+o0 K—1

s(t) = Zzal,kgl,k(t)7 (1.1)

I=—0 k=0

em que a;x ¢ um niumero complexo e denota o simbolo transmitido pela k-ésima

portadora no instante /, e g;x(¢) ¢ dado por
gu)=gt=1T)e"™™ | 4w U, (12)

em que g(¢) ¢ o pulso de banda-base transmitido o qual tem energia finita. O conjunto
de funcdes definidas pela eq. (1.2) para / e k inteiros ¢ sempre referenciado na
literatura como sistema de funcdes Weyl-Heisenberg [10]. A condi¢do necessaria para
a perfeita reconstru¢do dos dados no receptor, sem interferéncia entre simbolos e
entre portadoras, ¢ que as fungdes g;x(¢) sejam linearmente independentes [10, 12,
13, 14]. Esta condi¢ao de independéncia linear é garantida quando AfT ¥ 1 [10, 12,
13, 14]. Por isso quase a totalidade dos sistemas de comunicacdo com modulagdao

multiportadora funciona com AfT ¥ 1. Claramente a eficiéncia espectral maxima do
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sistema ¢ conseguida quando AfT = 1. Sistemas OFDM com extensdo ciclica
normalmente operam na pratica com AfT na faixa de 1,03 até 1,25 [12]. E interessante
ainda destacar, que em um conjunto de fungdes ortogonais, as funcdes sdo sempre
lincarmente independentes entre si, enquanto em um conjunto de fungdes nao-
ortogonais, as fungdes tanto podem ser linearmente independentes como dependentes.

De um modo diferente das referéncias ja citadas, o sistema {Mm-QAM}2,
proposto por E. C. Giraudo et al. em [15] e [16], transmite simultaneamente através
de um canal AWGN (do inglés Additive White Gaussian Noise) duas portadoras nao-
ortogonais com modulagdo M-QAM (do inglés m-Quadrature Amplitude Modulation)
mas com um espagamento na freqiiéncia menor do que a taxa de simbolo, ou seja,
AT < 1. Até o inicio deste trabalho, a modulagdo {m-QAM}?, e sua variante {m-
PSK}? [17], eram as Unicas referéncias na literatura sobre sistemas de comunicagao
com multiplas portadoras e AfT < 1, que utilizam sinais nao-ortogonais superpostos
em freqiiéncia de forma intencional para melhorar o desempenho com relagdo a R.
Conforme por E. C. Giraudo et al. em [15] e [16], o sistema {M-QAM}? pode
apresentar ganhos expressivos de poténcia quando comparado ao sistema M-QAM
convencional de mesma eficiéncia espectral.

[lustra-se na Figura 1.1 as possiveis situagdes em termos de superposi¢ao
espectral para um sistema com duas portadoras. Supde-se que a largura de banda dos
sinais transmitidos ¢ igual a 2/7. A parte (a) da Figura 1.1 representa um sistema
FDM (do inglés Frequency Division Multiplex) convencional em que os espectros
estdo separados. Em (b) mostra-se um sistema OFDM no qual AfT = 1. E finalmente
em (c) tem-se um sistema com Af7 < 1 que ¢ o caso de interesse neste trabalho.

A proposta original do Projeto de Tese era o de desenvolver receptores
adaptativos para sistemas de comunicacdo com modulagdo {m-QAM}? tanto para
canais AWGN como para canais dispersivos no tempo. No entanto, durante a fase de
revisdo bibliografica, verificou-se que o sistema {mM-QAM}?, com as configuragdes
de transmissor e receptor tais como apresentadas por E. C. Giraudo et al. em [16],
precisaria de uma largura de banda de canal teoricamente infinita para que a distor¢ao
de sinal nao provocasse perda de poténcia no sistema [18]. Com isto, a eficiéncia

espectral do sistema {m-QAM}?, como concebido por E. C. Giraudo et al. em [16],
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torna-se praticamente nula e sua aplicagdo restrita aos casos em que nao ha limitacao

de banda. Este fato alterou o foco e os objetivos da pesquisa.
Af >2/T
A

(2)

Y

(b)

Af < 1T
—

(c)

1

Figura 1.1: diversas situagdes de superposi¢cdo espectral para um sistema com

Y

duas portadoras.

Nesta Tese, estudam-se sistemas de comunicagao cujos sinais utilizados para a
transmissdo das informagdes sdo ndo-ortogonais, superpostos em freqii€ncia e com
separagdo de portadora menor do que a taxa de simbolo. E interessante destacar

novamente que, fora os trabalhos ja citados [15], [16], e [17], e algumas contribuigdes
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jé desta pesquisa [18, 19, 20, 21], este problema nao tem sido estudado na literatura.

A pesquisa engloba, de uma forma geral, a definicdo das configuracdes de

transmissor e receptor, a modelagem e andlise matematica dos sistemas incluindo o

canal, propostas de estratégias para deteccdo de simbolo, e a avaliacdo de

desempenho.

Este trabalho estd organizado da maneira que se segue.
Capitulo 2: O Sistema de Modulagao {m-QAM}? Revisitado
Neste capitulo, inicialmente, descreve-se o sistema {mM-QAM}? tal como ¢
proposto por E. C. Giraudo et al. em [16]. Apresenta-se os diagramas de bloco
do sistema, as equacdes que descrevem os sinais € o desempenho, e os resultados
de ganho de poténcia do sistema {64-QAM}? quando comparado com as
modulagdes M-QAM convencionais de mesma eficiéncia espectral. Questiona-se
algumas hipoteses adotadas por E. C. Giraudo et al. em [16], propde-se uma
modificacdo no sistema {M-QAM}?, determina-se a poténcia de ruido, e mostra-
se alguns resultados de desempenho do novo sistema. Finalmente, conclui-se o
capitulo listando-se as contribuigdes, € mencionando-se algumas perspectivas de
pesquisas sobre o0 assunto.
Capitulo 3: Detec¢do Otima para Dois Sinais m-QAM Néo-Ortogonais
Modulados com Pulsos Retangulares em Canal AWGN
Deriva-se o receptor de maxima-verossimilhanga para detec¢ao de dois sinais
m-QAM, nado-ortogonais, modulados com pulsos retangulares, e com
espacamento entre portadoras menor do que a taxa de simbolo, através de um
canal AWGN. Também apresentam-se analise de desempenho do sistema com a
determina¢do de um limitante superior para a probabilidade de erro de simbolo,
os resultados de simulagdo computacional da taxa de erro de simbolo (TES), e
comparagido com o sistema {m-QAM}” banda larga.
Capitulo 4: Sistema com Dois Sinais Mm-QAM Ndo-Ortogonais, Superpostos em
Freqiiéncia, para Canal AWGN de Banda Limitada
Define-se o sistema em termos funcionais, derivam-se as expressdes para o0s
sinais do receptor, e apresenta-se um modelo matematico do sistema. Discutem-

se possiveis estratégias para deteccdo dos sinais. Apresenta-se um sistema



18

realimentado para deteccdo e cancelamento de interferéncia baseado na
minimizacdo do erro quadratico médio. Alguns resultados de simulacdo sao
apresentados para ilustrar o desempenho do sistema proposto. Conclui-se o
capitulo com o resumo das principais contribuicdes.

Capitulo 5: Detector de Mdxima-Verossimilhangca para Dois Sinais PAM Nao-
Ortogonais, Limitados em Banda, e com Superposi¢dao Espectral

Descreve-se um sistema de comunicacao que transmite dois sinais m-PAM, nao-
ortogonais, banda limitada, e com espacamento entre portadoras menor do que a
taxa de simbolo. Apresenta-se um modelo matematico para canal AWGN e para
canal linear com ruido aditivo caracterizado por uma resposta impulsiva c(z).
Discutem-se os fundamentos da solucdo de maxima-verossimilhanga (MV) para
a detecgdo de seqiliéncia de simbolos a partir de somente um dos sinais
demodulados e apresenta-se o algoritmo de Viterbi utilizado na implementacao
do detector. Também apresenta-se um segundo detector de maxima
verossimilhanca que ¢ baseado na otimizacdo conjunta dos dois sinais
demodulados e determina-se analiticamente um limitante superior para a
probabilidade de erro de simbolo do sistema. Os resultados de simulagdes
computacionais sdo apresentados para ilustrar o desempenho das duas propostas
de deteccao. Conclui-se o capitulo com a lista de contribuicdes e algumas
propostas de futuras investigagoes.

Capitulo 6: Técnicas Sub-Otimas de Detec¢do para Dois Sinais PAM Nao-
Ortogonais, Limitados em Banda, e com Superposi¢do Espectral

Apresentam-se o modelo do sistema, as expressdes dos sinais e dos ruidos. As
estratégias para separacdo e deteccdo de simbolo sdo discutidas e propdem-se
duas estruturas de detectores baseadas em separagao de fontes, apresentando-se
alguns resultados de desempenho do sistema. Conclui-se o capitulo com
discussdo sobre as perspectivas de novos estudos e um resumo das contribuicdes.
Capitulo 7: Conclusoes, Contribuig¢oes, Novos Estudos e Perspectivas

Neste capitulo, apresentam-se as conclusdes dos estudos realizados, as
contribui¢gdes resultantes destes estudos, e novas perspectivas de pesquisas

relacionadas a esta Tese.
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Capitulo 2

O Sistema de Modulacio {m-QAM}* Revisitado

O sistema de modulagdo {M-QAM}? ¢ caracterizado pela transmissao
simultdnea de dois sinais M-QAM ndo-ortogonais com superposicdo espectral e
espacamento entre portadoras menor do a taxa de simbolos através de um canal
AWGN. Conforme a literatura existente [15, 16], o sistema {M-QAM}? pode
apresentar ganho de poténcia maior do que 4dB, quando comparado com o
desempenho de um sistema M-QAM de mesma eficiéncia espectral.

A partir deste ponto, convenciona-se representar por m-QAM os sinais QAM,
com m possiveis simbolos, que constituem o sinal da modulagio {m-QAM}?
enquanto o sinal QAM convencional, com M simbolos, ¢ indicado por M-QAM.

Neste capitulo, descreve-se inicialmente na se¢@o 2.1 o sistema {Mm-QAM }? tal
como ¢ encontrado na literatura [16]. Apresentam-se os diagramas de bloco do
sistema, as equacdes que descrevem os sinais, o desempenho e os resultados de ganho
de poténcia do sistema {64-QAM}% quando comparado com as modulagdes M-
QAM convencionais de mesma eficiéncia espectral. Em seguida, na segdo 2.2,
algumas hipoéteses, que sdo adotadas na definicdo do sistema [16] e reproduzidas na
secdo 2.1, s@o questionadas e discutidas [18]. Na secdo 2.3, propde-se um novo
sistema {M-QAM}?, dentro de um cendrio mais realista, e apresentam-se analises
inéditas para avaliacdo da poténcia de ruido e alguns resultados de desempenho. Nas
analises da secdo 2.3, adota-se uma abordagem diferente daquela encontrada em [15,
16]. Finalmente, na se¢do 2.4, listam-se as contribui¢cdes do capitulo e mencionam-se

algumas perspectivas de pesquisas sobre o assunto.
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2.1- Sistema {M-QAM}*

Descricdo Funcional

O sistema de modulagdo {M-QAM}? consiste na transmissdo de dois sinais
m-QAM com portadoras nas freqiiéncias f; e f,, escolhidas de forma que o
espagamento entre elas seja menor do que a taxa de simbolo. H& portanto
superposicdo espectral dos sinais mM-QAM constituintes, e sem existir
necessariamente uma relagdo de ortogonalidade entre eles [15, 16].

O diagrama de blocos do transmissor estd representado na Figura 2.1. Os
sinais x;(k), yi(k), x2(k), e y2(k) pertencentes ao alfabeto {+/-1, +/-3, +/-5, ...}, sdo
estatisticamente independentes, identicamente distribuidos, e definem o simbolo {m-
QAM}? transmitido no instante k. A duragdo de cada simbolo ¢ 7, sendo portanto a
taxa de transmissdo de simbolos 7 igual a 1/7. Com relagdo as freqii€ncias das
portadoras, supde-se f> > fi e Af = fo — fi < I/T. O valor de Af define assim o grau de
superposi¢dao espectral do sistema {M-QAM}2% O bloco simbolizado por TH na
Figura 2.1 representa a operagdo transformada de Hilbert. O filtro formatador do
pulso de banda-base ¢ representado por g(¢) que ¢ assumido, nesta se¢do, como sendo
um pulso retangular de amplitude unitaria e duracao 7 tal como feito na literatura

[16].

cos 27f | ¢ s(?) cos 27f, t

x,(K) % x,(k)
— g(9) X X g(t) ——
2,0 (4] @-0+@ [ »,(8)
— g(9) >_<x> - - X g F—

Figura 2.1: transmissor {m-QAM}2.

A Figura 2.2 mostra o diagrama de blocos do receptor proposto por E. C.
Giraudo et al. em [15, 16]. Os circuitos A; e B; com i = 1 ou 2, sdo detalhados na

Figura 2.3. Tais circuitos (A}, Bj, Az, € By) operam como conversores que convertem
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o sinal passa-faixa recebido em sinais de banda-base que passam pelos filtros casados
e depois sao amostrados em cada instante £7. O filtro casado ¢ implementado com um
integrador chaveado que integra o sinal por um periodo de duragdo 7. Os sinais
amostrados, como detalhados a seguir, s3o uma combinagdo linear dos sinais x;(k),
yi(k), xa2(k), e ya2(k), que definem o simbolo {mMm-QAM}? transmitido, adicionado a
ruido gaussiano. Uma transformagdo linear separa as componentes em fase e em
quadratura dos sinais recebidos nas freqiiéncias f; e f>, ¢ em seguida os sinais x;(k),
y1(k), x2(k), e y2(k) sdo detectados pelos circuitos de decisdo, na expectativa de serem

réplicas perfeitas dos sinais transmitidos x;(k), y1(k), x2(k), € y2(k) respectivamente.

=kT
a, () [ it a, (k) i(k
— A L J.(/H)T >< S L)D L gl(k)
bk | & g
s O] ¢ DI CIRE-NEIONE L. 50
1 (k-1)T — > 3 Y
s()+n(?) S A
g [}
g o
a)(O) [T k) | & ik | £ .
Ay J.(k—l)T >( ™ q@ — 51 xz(k)
s =
= O
q,(k) ~
By sl LU I s
(k-1)T

Figura 2.2: diagrama de blocos do receptor {m-QAM}2.

entrada referéncia Circuito A : referéncia = cos(2pf1)
Circuito B, : referéncia = -sen(2pf )

X

TH saida

Figura 2.3: circuitos conversores no receptor.
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O sinal s(¢), indicado na Figura 2.2, ¢ o sinal {M-QAM}? transmitido e,
supondo a transmissdo do k-ésimo simbolo, ele pode ser  expresso, para

(k-1)T <t <kT, por

s(t)=x1(k)cos(2af11)-y1(k)sen(2 nf1t)+ xa2(k)cos(2 f t)-y2(k)sen(2 zfat). (2.1)

Eficiéncia Espectral

Apesar de que o espectro de poténcia de cada sinal m-QAM constituinte tem a
forma de uma fungio sinc’(f), neste ponto, tal como feito na literatura [16], supde-se
que cada sinal ocupa uma banda de freqiiéncia igual a taxa de simbolos s = 1/T. Esta
consideragao ¢ o ponto chave da discussao na proxima secdo. Mas por enquanto,
nesta secdo, assume-se esta suposicdo e continua-se a apresentar o sistema {m-
QAM}? conforme a proposta original [16]. Desde que a largura de banda de cada
sinal M-QAM ¢ ry, o espectro do sinal {M-QAM}? ocupa uma banda igual a W =r; +
Af, centrado na freqiiéncia f, = (f1 + f2 )/2.

Como cada sinal m-QAM constituinte carrega logom bits de informagdo, a

eficiéncia espectral R do sistema {m-QAM}? ¢ dada por

R = 2logom[ 75/ (rs +Af] = 2logam) / (1 + Af/ 7). (2.2)

Nota-se que pela eq. 2.2 a eficiéncia espectral de um sistema {64-QAM}? com
Af/ rs= 1/3 € aproximadamente 9 bit/s/Hz. Esta eficiéncia ¢ comparavel a eficiéncia
de um sistema 512-QAM cuja formatagdo ¢ dada por um pulso raiz de cosseno

levantado com roll-off zero [22].

Ruido na Entrada do Receptor

O canal ¢ considerado AWGN e, de acordo com E. C. Giraudo ef al. em [16] o
ruido na entrada do receptor ¢ suposto gaussiano, branco, passa-faixa, banda estreita,
de média nula, densidade espectral Ny/2, centrado na freqiiéncia fy = (f; + /2 )/2 e com
largura de banda igual a W = r, + Af. O ruido n(f) pode ser representado pela

seguinte fungdo amostra
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n(f) = n(f)cos2 afot) - ny(H)sen(2afot), (2.3)

em que n(t) e n,(f) sdo as componentes em fase ¢ em quadratura de n(¢). Pode-se
mostrar [23] que as fungdes de autocorrelagdo e correlagdo cruzadas destas
componentes sdo dadas por

R, (1) = R, (r) = N,Wsinc(Wr), 2.4)

=0.
Rnxnv‘, (T) (25)

Sinal Demodulado
Verifica-se facilmente que os sinais ai(t), bi(t), ax(t), e ba(t) nas saidas dos

conversores (Figura 2.2), para a recep¢ao do k-ésimo simbolo, (k-1)T <t < kT, sao

dados por
a1(t) = x1(k) + x2(k)cosQnAfi) - ya(k)sen(2mAfi) + uy(1), (2.6)
bi(t) = y1(k) + x2(k)sen(2mAft) + ya(k)cos(2mAft) + pi(2), (2.7)
ax(t) = x2(k) + x1(k)cosQrAfi) + yi(k)sen(2rAf) + us(f), (2.8)
by(t) = ya(k) — x1(k)sen(2mAft) + yi(k)cos(2mAft) + pa(1), (2.9)
em que

u,(¢) = n(t)cos(2x fit) + i(t) sen(2x f,t) = n (t) cos(mAft) —n  (t) sen(zAfi),  (2.10)

p, () =A(t)cos(2x f,t) — n(t)sen(2x £ t) = n (¢) sen(7Afi) + n, (t) cos(zAft), (2.11)

u, (t) = n(t)cos(2z f,t) + n(t)sen(27x f,t) = n (t) cos(mAft) + n, (t)sen(zAft), (2.12)
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p,(t) =n(t)cos(2x f,t) — n(t)sen(2x f,t) = —n (¢) sen(wAft) + n  (¢) cos(zAft), (2.13)

sdo processos gaussianos de banda-base e 7(¢) representa a transformada de Hilbert
do sinal n(?).

As amostras de sinais a(7), b(7), ax(7), e by(7) na saida dos integradores da
Figura 2.3, para o primeiro simbolo (k=1) recebido no instante ¢ = 7, podem ser

representadas na forma matricial como segue

a,(T) 1 0 K, K, |[x@ r(7)
bl(T) _ 0 1 _Kz Kl yl(l) i SI(T) ’ (2‘14)
az(T) Kl _Kz 1 0 xz(l) rz(T)
b,(T) K, K 0 1 »,(D s,(T)
em que K;=sen(2rnAfT) / 2nAfT, K, = [cos(QrAfT)-1]/2nAfT, e
r(7) = [u (), s,(1) = [ p,(0)dt,
0T OT (2.15)
r,(T) = [u, (t)dt, s,(T) = [ p, ().

Usando-se as egs. (2.4), (2.10)-(2.13), e a eq. (2.15), chega-se as seguintes

expressoes para média, variancia, e correlagdo cruzada das variaveis r(7), si(7),

ra(7), e so(7):
E[ri(DIFE[s1(DI=E[r(D]=E[s2(T)]=0, (2.16)

E[rA(DI=E[s (D))= E[rX(D)]= E[s2°(D)], (2.17)

sen[zW (¢, —t,)]cos[Af (1, —1,)]
(tz _tl)

E[r}(D)] =%” dt,dt,, (2.18)
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ELr, (T)s, (T)] = ELr5 (T)s, (7)) =o | [ 3ol — Isenlmy e )1y, g, — o,
T 0% (tz _tl)
(2.19)
ELr, (1) 1y (T)] = ETs, (T)sy (T)] = o [ [ S Z0)Ieosly , )1y, 4
T 0% (tz _tl)
(2.20)
EIr, (1)) = EIr, (s, (1) =~ 22 [ [ SR IR e Hly, g,
221)

As integrais das eqgs. (2.18), (2.20), e (2.21) podem ser resolvidas na forma de

séries infinitas [15] e [16], ou calculadas numericamente.

Separacao dos Sinais Demodulados
Para separar os sinais x;(1), y1(1), x2(1), € y2(1), a transformagao linear que ¢
aplicada ao vetor [a;(7) bi(7) ax(T) by(7)]", onde o sobrescrito (-)” representa o

transposto do vetor, ¢ definida pela matriz

-1

1 0 K K, 1 0 -K-K,
0 1-K, K 0 1 K, -K

M= S 21 : 2 (2.22)
T| K, -K,1 0 -(K’+K)IT| -K, K, 1 0
K, K, 0 1 -K,-K, 0 1

E interessante observar que esta operagio, para separar os simbolos, ¢ analoga a uma
equalizagdo ZF (do inglés Zero-Forcing) em que minimizam-se 0s termos
interferentes sem levar em conta o ruido gaussiano.

A decisdo acerca de qual simbolo foi recebido ¢ feita a partir do vetor

transformado [i1(T) qi(T) io(T) g2(T)]" que ¢ dado pela seguinte expressio
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i(T) x, (1) x,(T)
q,(T) _ »n® + z,(T)

. = , (2.23)
L) | | %D | x,(T)
q,(T) v, (1) z,(T)
em que

XI(T) 1 0 _KI_KZ rl(T)

z(T) | _ 21 2 0 1 K,-K, |s/() ' (2.24)

X, (T) -(K, +K)T| K, K, 1 0 r,(T)

z,(T) -K,-K, 0 1 s,(T)

A matriz da transformagdo linear M, na eq. (2.22), ¢ valida para k=1. Neste
caso o periodo de integracdo utilizado no receptor ¢ de 0 a 7. Por outro lado, para um
dado instante genérico £, os elementos K; e K, da matriz sdo dados por

1 kT 1 kT
Kf=— J.cos(ZﬁAft)dt, e Ki=—— J-sen(2ﬂAft)dt. (2.25)
(k-1)T T (k-1)T
Estas expressdes evidenciam que a matriz M ¢ variante no tempo e muda de simbolo

a simbolo.

Avaliagcdo do Desempenho

As variaveis de decisdo i1(7), q1(7T), i»(T), e q2(T), expressas pela eq. (2.23),
sdo o resultado da adi¢do dos simbolos unidimensionais transmitidos x;(1), yi(1),
x2(1), e y2(1) com variaveis aleatérias gaussianas definidas pelas amostras de ruido

Xi(T), Zi(T), x2(7T), e zo(T) que apresentam as seguintes medidas estatisticas [15]:
Ex((DI=E[21(D)]= ElXAD)]= E[2x(T1)]=0, (2.26)

E[x(DI=Elz (D)= Elx* (D))= E[2°(D)], (2.27)
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Elx (D=t E[r*(D}+ K0 E[rA(D] + K B[S (D)]+
2[-K E[r(Dra(D)]- KE[N(DSx(D]+
KiK> EIn(Dso(DIVAT-(K P+ KAITY,  (2.28)
Exi(Dzi(D)]= Epa(Nzx 10, (2.29)
Exi(Ta(D)]= Elzi( Dz DI={(1+ Ki*- KAEr(Dr(D]+
2K KGE[ (DS« D-2K EInA(DIVAT-(K P+ KT, (2.30)
ED(D2oA D= - Elz(Txa(D={(1-Ki™+ K5*) E[r(D)sx(D]+
2KKE[r(T)SADI2KErAD A=K+ KAITY. (2.31)

Usando as eqgs. (2.18)-(2.21), pode-se expressar a equagdo (2.28), que representa a

variancia da variavel de decisdo i;(k), para k=1, como sendo [15, 16]

E[x*(T)]= No(rs+ ANF(AST), (2.33)

em que o termo F(AfT) é uma fungdo de AfT, que indica o grau de superposi¢do dos
dois sinais m-QAM, e o produto Ny(r;+ Af) € a poténcia de ruido na entrada do
receptor. E demonstrado por E. C. Giraudo em [15] que a variancias das variaveis de
decisdo i1(kT), qi(kT), ir(kT), e g2(kT) assumem o mesmo valor dado pela eq. (2.28)
independente do instante k. A Tabela 2.1 ilustra o comportamento da fun¢ao F(AfT)

para diferentes situagdes de superposi¢ao espectral [15].
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Tabela 2.1: valores de F(AfT) versus AfT.

AfT F(A/T)

1 0.4262
5/7 0.4758
12 0.6301
1/3 1.0190
1/5 2.1868
1/11 8.6745

Supondo que as constelagdes dos sinais Mm-QAM constituintes sao retangulares
com m = 2 em que p ¢é par, a probabilidade média de erro do simbolo

unidimensional x(k) ¢ dada por [24]

1 3 E /T 1 3 E /T
- - m — - m 2.33
g 2(1 MJQ(Jm—lE[xfm]J 2(1 MJQ(\/ m—1N0W¢(AfT)]’ 239

em que E, ¢ a energia média do sinal m-QAM, e Q( . ) ¢ a fungdo erro. Desde que

X1(7) ¢ independente de z;(7) bem como X(7) ¢ independente de z(7), conforme eq.

(2.29), a probabilidade de erro de simbolo Py, para cada m-QAM ¢ dada por

Pn=1—(1-P)". (2.34)

Para a situacdo de alta relacdo sinal-ruido, como mostrado em [15], as
correlagdes cruzadas entre as parcelas de ruido das variaveis de decisdo dos dois
m-QAM constituintes do sinal {m-QAM}?, dadas pelas eqs. (2.30) e (2.31), sdo
praticamente despreziveis. Portanto, a probabilidade de erro de simbolo para o

sistema {M-QAM}? P, pode ser aproximada por

Py=(Pn) @4P.. (2.35)
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Desde que cada simbolo {m-QAM}? carrega 2logom bits de informacao,
pelas egs. (2.33) e (2.35), a probabilidade de erros de bits (P5) do sistema {m-QAM }?
¢ dada por [18]

4 1 3log, m E, .
= log, m (l Jm ]Qw (M=1)(1+Af /r,)$(AT) N, j (239

em que E, ¢ a energia média por bit.

Resultados

A Tabela 2.2 mostra os ganhos em termos da relagdo /Ny necessaria para se
obter uma taxa de erro de bits, BER= 107, para o sistema {64-QAM}? com diferentes
graus de superposicao, AfT =1, 5/7, 1/2, 1/3, 1/5, e 1/11, comparados aos sistemas de
modulagdo 64-, 128-, 256-, 512-, 1024-, e 2048-QAM, respectivamente que sdo 0s
equivalentes M-QAM de mesma eficiéncia espectral. Foi utilizado a eq. (2.36) no
calculo de E»/Ny para o sistema {64-QAM}? e as equagdes presentes na literatura [24]

para as modulagdes M-QAM equivalentes.

Tabela 2.2: ganho do sistema {64-QAM}? comparado com modulagoes M-QAM

com mesma eficiéncia espectral.

AT M-QAM Ganho(dB)
1 64 0.69

5/7 128 3.25

1/2 256 4.96

1/3 512 5.87

1/5 1024 5.50

/11 2048 2.49
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Observe pela Tabela acima que o sistema {64-QAM}? apresenta ganhos
expressivos quando comparado com as modulagdes M-QAM convencionais de
mesma eficiéncia espectral. Conforme serd visto posteriormente, os resultados da

Tabela. 2.2 ndo se verificam para a condi¢do de banda larga discutida na seqiiéncia.

2.2- Efeito da limitacido de banda do sinal {m-QAM}>

A suposicdo adotada na se¢do anterior de que a largura de banda de um sinal
M-QAM modulado com pulso retangular seja igual a taxa de simbolos r; ndo é
rigorosa. Conforme afirmado anteriormente, a densidade espectral de poténcia do
sinal M-QAM com filtro de formato retangular tem a forma da fun¢do sinc(f) ao

quadrado e ¢ dada pela seguinte expressao [24] :

O(f)=Cisine’[(f = )/, 1+sine’[(-f = )/ 1,1}, (2.37)

em que C ¢ uma constante, e f; ¢ a freqliéncia da portadora do sinal m-QAM. A Figura
2.4 mostra um grafico da densidade espectral de poténcia em torno da freqiiéncia da
portadora. Note pela Figura 2.4 que somente o lobulo principal do espectro ocupa
uma largura de banda igual a 27,. Portanto, rigorosamente falando, a largura de banda
necessaria para o sinal {Mm-QAM}? em questdo ¢ teoricamente infinita.

Qualquer limitagio de banda provoca alguma distor¢do no sinal. E bem
conhecido na literatura [25, 26] que a limitacdo de banda em sinais QAM, com pulso
modulante retangular, causa distor¢do de amplitude em cada pulso demodulado, bem
como interferéncia intersimbodlica devido ao espalhamento no tempo do pulso
recuperado. No caso {Mm-QAM}?, no qual dois sinais M-QAM sdo adicionados, a
situagdo ¢ ainda pior porque além das distor¢des e interferéncia intersimbolica, surge
ainda interferéncia entre os dois sinais M-QAM constituintes [18]. Mostra-se a seguir
o efeito que a limitagdo de banda causa no sinal demodulado para o sistema {m-
QAM}? introduzido na se¢do 2.1. Do modelo apresentado, esta implicito a existéncia
de um filtro passa-faixa ideal 4(#) na entrada do receptor com largura de banda W = r;

+ Af e centrado na freqiiéncia fo = (fi + f> )/2. Observe que se o sinal {M-QAM}?
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tivesse restrito a banda W = rg + Af, como foi assumido na se¢do 2.1, este filtro ndo

teria qualquer efeito sobre o sinal.

10“

Densidade espectral de potencia normalizada

-5 -4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4 5

Frequencia em torno da portadora (f - fi)/rs

Figura 2.4: densidade espectral de poténcia do sinal m-QAM.

Supondo que um unico simbolo {M-QAM}? ¢ transmitido no instante k, pode-
se verificar [18] que o sinal demodulado «;(¢) indicado no diagrama de bloco do

receptor, Figura 2.2, para os instantes (k-1)7' <t < kT, ¢ dado por

ar(O)=x1(k)g()*ht)yrx2(k)[g(O)cos2 A20) [* he(1)-y2(K)[g(D)sen(22ft) |* h 1) tun (1), (2.38)

em que o simbolo * indica convolucdo, g(¢) representa o pulso retangular, e 4.(¢) € o
filtro passa-baixas equivalente que estd relacionado com o filtro 4(¢) na entrada do

receptor representado pela seguinte equagao:

H.()=H(f~/))/2+H(f+11)/2, para | f| < fo, (2.39)

em que H,(f) e H(f) sdo as transformadas de Fourier de 4.(¢) e A(¢), respectivamente.
O primeiro termo x;(k)g(?)*h.(t) da eq. (2.38) ¢ o pulso de banda-base

demodulado que carrega a informagao sobre x;(k). Observe que, se a largura de banda
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de A(?) fosse infinita teriamos x;(k)g(¢) *h.(¢) = x1(k)g(t), o que significa que o pulso
demodulado seria exatamente o mesmo pulso transmitido. Entretanto, devido a
imposicdo da limitagdo de banda proporcionada por 4(f), o pulso demodulado
x1(k)g(?)*h.(t), pode ser muito diferente do pulso transmitido. Para ilustrar este fato,
supoOe-se que a banda de A(¢) ¢ W = 2r, (Af =ry), que € a condicdo de banda maxima
para o modelo apresentado em [16]. Supondo ainda que somente um Unico simbolo
{m-QAM}? ¢ transmitido no instante k=1, com x;(1) = y1(1)= x2(1)= y2(1) = 1, 0

pulso demodulado estd mostrado na Figura 2.5.

15 T T T T T T

Pulso Demodulado |
—— Pulso Transmitido

05+ .

Amplitude do pulso

05 L L L L L L L
0 05 1 15 2 25 3 35 4

Tempo / Periodo do simbolo

Figura 2.5: pulso demodulado e pulso transmitido.

E facilmente notada da Figura 2.5 uma forte distor¢io de amplitude ¢ um
espalhamento no tempo do pulso demodulado. A distor¢do de amplitude reduz a
energia do pulso e o espalhamento no tempo provoca interferéncia entre simbolos.
Estes efeitos degradam fortemente o desempenho do sistema. Neste exemplo, em
particular, a distor¢do de amplitude representa uma reducdo de 1,39 dB na poténcia
do sinal e a relagdo poténcia do simbolo pela poténcia da interferéncia dos simbolos

vizinhos ¢ aproximadamente 14,29 dB.
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Note pela eq. (2.38) que o filtro de entrada também afeta do mesmo modo os
pulsos demodulados do outro sinal M-QAM que s3o expressos pelo segundo e
terceiro termo da eq. (2.38). Isto significa mais perda de poténcia e mais interferéncia,
tanto entre simbolos do mesmo sinal M-QAM como entre os simbolos dos dois sinais
m-QAM constituintes, o que resulta em aumento na degradagdao de desempenho do
sistema.

A Figura 2.6 ilustra o efeito das distor¢des provocadas pelo filtro de entrada
na taxa de erro de bit (BER, do inglés Bit Error Rate) de um sistema {64-QAM}.
Apresenta-se o resultado da simulagdo da BER de um sistema {64-QAM}2 com
AfT =1/3, levando-se em conta o efeito da interferéncia dos simbolos vizinhos,
comparado com o desempenho obtido através da eq. (2.36) que nao considera
qualquer distor¢ao. Fica evidente o efeito extremamente severo da limitacao de banda

no desempenho do sistema.

BER
3

10 —£464-QAM}’ considerando a distorgéo
107 —#{64-QAM}*descartando a distorgao

Eb/No

Figura 2.6: BER do sistema {64-QAM}” com ou sem distor¢io do pulso

demodulado.
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Um modo de evitar a distor¢do do sinal, ¢ manter a mesma estrutura de
receptor concebido em [15] e [16], ¢ ndo usar qualquer filtro de entrada ou mais
realisticamente utilizar um filtro de largura de banda muito maior do que a taxa de
simbolos. Apesar de reduzir a distor¢ao de sinal, o uso de um filtro mais largo causa
um incremento na poténcia de ruido que vai se refletir no desempenho do sistema.
Esta solucdo também altera a eficiéncia espectral do sistema {m-QAM}? que fica
praticamente nula. Portanto, a aplicacdo do sistema {m-QAM}? fica restrita aos casos
em que nao ha limitagcdo de banda.

Na proxima sessao, calcula-se o desempenho do sistema {m-QAM}? quando
nenhum filtro ou um filtro de largura muito maior do que a taxa de simbolo ¢
utilizado na entrada do receptor. Denomina-se este novo sistema de {Mm-QAM}? de

banda larga.

2.3- Desempenho em termos de poténcia do sistema {Mm-QAM}> de banda larga

Nesta segdo avalia-se o desempenho do sistema {m-QAM}? de banda larga
em termos de poténcia. Supde-se que nao ha qualquer filtro na entrada do receptor.
Desta forma, o ruido na entrada do sistema ¢ modelado como sendo gaussiano e
branco com banda infinita. Nestas condi¢des, a representacdo em fase e quadratura
para o ruido de entrada, feita na se¢ao 2.1, ndo pode mais ser aplicada porque o ruido
ndo ¢ de banda estreita. Assim, uma andlise original para avaliacdo das parcelas de
ruido foi desenvolvida. Esta anélise ¢ uma das partes cruciais desta se¢ao.

J& estd evidenciado que o desempenho do sistema em termos da taxa de erro
de bits depende das variancias E[x,X(T)], E[z,%(T)], ED*(T)], ¢ E[z,*(T)], que por sua
vez, conforme as eqgs. (2.28) e (2.29), sdo fungdes de E[r%(D)], E[siX(D)], E[r(D)],
E[r2(D)], E[r(DrAD)], E[ry(T)sAD)], e E[r:T)s:T)]. Portando, nesta secio,
deriva-se primeiro as expressdes para as variancias e correlagdes cruzadas das
variaveis r;(7), S;)(7), ro(7), e Sx(T), depois calcula-se o novo fator de superposicao
F(AfT) para o sistema {m-QAM}* de banda larga, e finalmente, compara-se o ganho
do sistema {64-QAM}’ com seus equivalentes convencionais M-QAM. No

fechamento da se¢dao, menciona-se como estender alguns resultados da se¢do 2.1 para
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o sistema de banda larga, discute-se também a aplicabilidade do novo sistema {m-

QAM}? e algumas perspectivas de pesquisas.

2.3.1- Determinacio de E[r:%(D)], E[S(D)], E[r (D)), E[S:X(D)]

As fungdes amostras de ruido nas entradas dos quatro integradores do

receptor, Figura 2.2, podem ser representadas por

u,(t) =n(t)cos(2z f,t) + n(t)sen(2x f,t), (2.40)
p,(t) =n(t)cos(2x f,t) — n(t)sen(27 f 1), (2.41)
u,(t) = n(t)cos(2x f,t) + n(t)sen(2x f,t), (2.42)
D, (t) = n(t)cos(2x f,t) — n(t)sen(27 f,t), (2.43)

em que n(f) ¢ um ruido gaussiano, branco, com média nula, ¢ fungdo de
autocorrelagdo dada por R,(7) = Nod(7) /2, sendo &(7) a fun¢do impulso e n(z) a
transformada de Hilbert de n(?).

O sinal analitico z(#) associado ao ruido n(¢) ¢ dado pela expressao

z(t) = n(t) + jn(?). (2.44)

O que permite a partir das eqgs. (2.40)-(2.43), ¢ também da eq. (2.44), que u;(¢), pi(?),

uy(1), € pa(f) possam ser representados como

ui(7) = Re[z(r)e”*¥], (2.45)
pi(7) =Im[z(r)e?*™1, (2.46)
ur() = Re[z(0)e”*™, (2.47)

pa() =Im[z(H)e”™], (2.48)
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em que Rel.], e Im[.] s3o os operadores de extracdo das partes real e imaginaria
respectivamente de um sinal complexo.

Partindo das eqs. (2.45)-(2.48), e considerando que para qualquer complexo C
tem-se Re[C] = ( C + C')/2, e Im[C] =( C - C")/2j, em que o sobrescrito ()" denota a
operacdo conjugada complexa, chega-se facilmente as fun¢des de autocorrelacdo dos

processos ui(?), pi(t), ux(t), e pa(2):

R, (t)=R, (t) =Re[R_(r)e "], (2.49)

R, (r)=R, (r) =Re[R_(v)e /"], (2.50)
em que R.(t) = E[z(¢ + r)z*(t)] / 2 ¢ a funcao de autocorrelacdo de z(¢). Aplicando-se a

transformada de Fourier nas eqgs. (2.49) e (2.50), tem-se as densidades espectrais de

poténcia de u(?), pi(t), ux(¢), e p2(¢) dadas por
S, (=8, (N=[S.(f+f)+S.(=f = /)2, (2.51)
S, (=S8, (NH=[S.(f+[)+5.(=f = )]/2, (2.52)

em que S.(f) ¢ a densidade espectral de poténcia de z(¢), a qual se relaciona com a

densidade espectral do ruido n(¢) na entrada do receptor S,(f), da seguinte forma [27]:

S:(f) = 2 S,().U(f) = No.U(), (2.53)

e U(f) ¢ a fung@o degrau unitario no dominio da freqiiéncia. A Figura 2.7 ilustra a

densidade espectral de poténcia do ruido u;(?), S..(f).
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N./2

Figura 2.7: densidade espectral do ruido na entrada do integrador.

Uma vez que os circuitos integradores podem ser modelados como filtros com

resposta em freqiiéncia dada por
H.( f) = Tsinc(Tf).e”, (2.54)

entdo as variancias dos processos ri(¢), Si(¢), I2(?), e Sa(¢), na saida dos integradores,

para qualquer ¢, sdo calculadas como segue:
E[r}(D)]=E[S] (D] =[S, (NIH.(f)] df, com I=1,2. (2.55)

Das egs. (2.51)-(2.55), e supondo que f; >> 1/T, obtém-se o seguinte resultado
ElrAD=E[s (D= Elr ()= E[SAT)=NoT. (2.56)
2.3.2- Determinacio de E[r(7)s1(7)] e E[r2(T)s:(T)]

A Figura 2.8 mostra o diagrama de blocos parcial do receptor com os ruidos

de interesse para esta analise.
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Das eqs.(2.40)-(2.43), verifica-se que p(t) ¢ o simétrico da transformada de
Hilbert de u,(¢) para / =1 ou 2. Mas ¢ bem conhecido da literatura [27] que se dois
processos a(t) e b(¢) sdo tais que b(¢) = d(t), entdo E[a(t)b(1)] =R.»(0) = 0. Deste fato
decorre que E[u(t)p(t)] = 0, para [ =1 ou 2. Por outro lado, a partir da Figura 2.8,

temos as seguintes identidades [27]:
R, s (0)=[R,, (1) *h (0)]*h (-7),paral =1ou 2. (2.57)
Tornando T = 0 na eq. (2.57), resulta
R, (0)=0, para /=1ou2,
e consequientemente

E[r(T)s\(T)] = E[r(T)s2(T)] = 0.

E desde que as variaveis r(7), Si(7), ra(7), e S»(7) sdo gaussianas, conclui-se que

ri(7) ¢ independente de S;(7) bem como I»(7) ¢ independente de S»(7).

t=kT

u () — h (t) MT)

S, (k
() — h (1) MD

r(k
Uy(t) — h (t) Mﬂ

S,(kT)
Po(t) — h (1) M

Figura 2.8: diagrama parcial do receptor.
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2.3.3- Determinacio de E[r{(7)r(7)] e E[r1(T)s2(T)]
Observa-se que, a partir da Figura 2.8, r(¢) e I'2(¢) podem ser expressos como
ri(?) = ui(?) * h(?) e ra(f) = ua(t) * he(2). (2.58)

Por outro lado, tem-se que u(¢) e ux(t), cujos espectros sao dados pelas egs. (2.51) e
(2.52), s@o processos derivados de n(¢) através de translacdo de freqiiéncia e soma
apenas. Portanto a Figura 2.9 mostra um sistema equivalente que gera r(¢) e ry(¢) a
partir de n(¢). Os filtros A(t), ha(t), h3(t), € ha(t), da Figura 2.9, sdo equivalentes ao
filtro A.(t) transladado para as freqiiéncias +fi, -fi, +f2, € -f2, respectivamente. As
respostas impulsivas destes filtros e sdo dados por:

h(t) = he(t) e 77",

hat) = he(1) €77,

hs(t) = ho(t) €77,

ha() = h(t) €77 (2.59)

Os processos I'i(f) e rx(f) podem ser expressos como:

r, (l) — e‘jZﬂiit Tn(‘[)hl (f — T)dT + e+j27§7‘it T"(T)hz (t _ T)dT, (260)
Fa0) = ¢ (@t~ dz+e ™ (@ -0de. @61

—0 —0
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—> (2

—{ (1)
n(?)
e72Ph!
> h3(t)
r,(t)
— h,(t)
e 2pt

Figura 2.9: sistema equivalente para geracao de I (¢) e I(2).

Aplicando o operador esperanga E[.] sobre o produto I ;(¢)r,(¢) tem-se:

~+00+00

E[r,(0)ry (0] = e > [ [ Eln(e, n(z,) Iy (¢ = 7)hy (e = 7,)d T d7, +

—00—00

+00+00

o2 h) J‘ J‘E[n(fl)n(rz)]hl (t—1)h,(t—71,)drdT, +

—00—00

+00+00

e /2 .[ jE[n(rl n(z,)h, (t—7,)h(t —7,)dr d7, +

—00—00

+00+00

eI [ Eln(e )n(z,)hy (= 1)hy(t = 1,)dTide,. (2.62)
Substituindo E[n(ti)n(t2)] = Nod(ti-12)/2 na eq. (2.62) e fazendo algumas

manipulacdes matematicas tem-se:

Ny

E[I’l(t)l’z(t)] = 7

0 +o0
{J'hcz(t_Tz)e—jznz(fif/'z)dz_z + J.hcz(t—rz)esz’”(fzf"i)drz +
o 2

[h2@=7)e ™ Ddr, + [h2(t=1,)e ™ Pde,}. (2.63)
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Lembrando que

I, para0<t<T,
h.(1) =
0, parat <Qout>T,

a expressao para correlagcdo cruzada se reduz a expressao
T T
E[r,(T)r,(T)]=N,{ j cos(27AfT,)dT, + j cos[27(f, + £,)7,1d T, }. (2.64)
0 0

Desde que f; + f» >>Df, nos sistemas aqui estudados, a segunda integral da eq. (2.64) ¢

desprezivel se comparada a primeira. Dai resulta:

B[ (T)r, (7)) = Yol ;jA(;;AfT ) (2.65)

O sistema equivalente para geracdo de I|(¢) e Sy(¢) a partir de n(¢) ¢ mostrado

na Figura 2.9.

er2n !
— 7,(0)
ry(0)
—> h,(?)
n(t) e+12pf]t
] jery!
ol hy(0)
S,
— h,(?)
_je+j2pf2t

Figura 2.10: sistema equivalente para geragao de I'i(¢) e Sa(?).
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Para a avaliagdo de E[r(7)s2(7)], adota-se a mesma metodologia empregada
para o célculo de E[r;(T)ry(7)]. Seguindo os mesmo passos dos calculos anteriores, e
fazendo as mesmas consideragdes, produz-se:

E[r,(T)s,(T)]= N, [sen(2afz,)d7, = N, Tleos2zAT) ~1] (2.66)

27NT

2.3.4- Probabilidade de Erro de Bits

A variancia da varidvel de decisao dada pela eq. (2.28) pode, de forma

analoga ao caso de banda estreita, ser colocado na forma:

E[x*(D)]= No(rs+ ANFAST).

A Tabela 2.3 mostra o novo fator de superposi¢io F(AfT) para o {m-QAM}? de banda

larga que foi calculado a partir das novas expressdes para E[r(D)], E[r(D)],

E[s$:*(D)], E[r(Dra(D], E[r(DSAT)], ¢ E[rAT)Sx(D)].

Tabela 2.3: fator de superposigdo F(AfT) para {m-QAM}? de banda larga.

AfT (AT

1 0.4989
5/7 0.6615
1/2 1.1156
1/3 2.3598
1/5 6.6351
1/11 33.8778

Comparando-se estes valores com aqueles apresentados na Tabela 2.1, nota-se um
expressivo aumento no fator de superposicdo F(AfT). Este efeito é explicavel pelo
incremento na poténcia de ruido que decorre do aumenta da largura de banda na

entrada do receptor.
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A eq. (2.36) que da a taxa de erro de bits do sistema {m-QAM}? obtida para a
faixa estreita, ¢ igualmente valida para a faixa larga, tendo apenas o fator de
superposicdo F(AfT) alterado. A Tabela 2.4 mostra os ganhos do sistema {64-
QAM}? banda larga comparados com os sistemas M-QAM convencionais usados na

comparagdo feita na Tabela 2.2.

Tabela 2.4: ganho do sistema {64-QAM }? banda larga comparado com M-QAM.

AST M-QAM Ganho(dB)
1 64 0

5/7 128 1.82

1/2 256 2.48

1/3 512 2.22

1/5 1024 0.68

/11 2048 -3.42

E interessante notar da Tabela 2.4 que apesar de redugdo significativa de
ganho, se confrontado com os valores da Tabela 2.2, o sistema {64-QAM}? banda
larga ainda apresenta ganhos razoaveis para valores de AfT iguais a 5/7, 1/2, e 1/3.
Outro ponto a ser observado ¢ que o desempenho do sistema {64-QAM}? com AfT =
1 ¢ idéntico ao sistema 64-QAM. Este resultado j& era esperado porque para AfT =1
as portadoras sdo ortogonais e o sistema {64-QAM}? ¢ equivalente a um sistema
OFDM com duas portadoras com modulagio 64-QAM. Diferentemente deste

resultado, na Tabela 2.2, para AfT = 1, esta apontado um ganho.
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2.4- Discussoes e perspectivas

H4 um outro modo de calcular as variancias E[x,%(T)], E[z;XD)], E[x.*(D)], e
E[z,(T)] do sistema {m-QAM}? de banda larga. As eqs. (2.17)-(2.21) da segdo 2.1,
embora tenham sido derivadas para o caso de banda estreita, podem ser estendidas
para este caso. Para todos efeitos praticos o sistema banda larga ¢ equivalente a um
receptor com um filtro na entrada de largura W muitas vezes maior do que a taxa de
simbolos de forma a prevenir distor¢do no sinal. Assim ¢ suficiente refazer os
calculos para a nova condi¢do de W. Sado feitos os calculos para W = 50r; e os
resultados de desempenho sdo muito proximos daqueles apresentados nas Tabelas
23e24.

A eficiéncia espectral de um sistema com modulagdo multiportadora ¢
proporcional a 1/AfT [12, 28]. Seja, por exemplo, um sistema com I portadoras m-
QAM, moduladas com pulsos retangulares, espacadas de Af, e com taxa de simbolo
por portadora igual 1/7. Considere ainda que as portadoras nos extremos da faixa de
freqliéncia do canal dispde de uma largura de banda de pelo menos 10/7 para garantir

pouca distor¢ao. Nestas condigdes, a eficiéncia espectral R do sistema ¢

R=(llog2 m)/T _ Alog, m Elogzm
ANf+10/T  ANT+10 AT

, se AAfT >>10. (2.67)

Portanto, se a mesma idéia do sistema {m-QAM}2 banda larga se estende para um
sistema {m-QAM}', com | >> 10/AfT, em que | portadoras nao-ortogonais com AfT
<1 dividem subfaixas de um canal de banda larga, tem-se um sistema mais eficiente
em banda do que o sistema OFDM convencional que opera com Af7 ¥ 1 [12]. Note,
pela eq. (2.67), que um sistema {64-QAM}I com AfT = 1/2, por exemplo, tem a
mesma eficiéncia espectral de um sistema OFDM (AfT = 1) com portadoras
moduladas em 4096-QAM. Por outro lado, ¢ fécil verificar pela eq. (2.36) que o
sistema {64-QAM}? apresenta um ganho de poténcia de aproximadamente 12,5 dB
com relagio ao 4096-QAM na condigdo de BER=10". A questio que se coloca é se

ao passar de 1=2 para | >> 10/AfT ainda ha ganho. Caso positivo, tem-se concebido
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um sistema de desempenho superior ao OFDM convencional. A confirmacdo destas

conjecturas ¢ ainda objeto de pesquisas e estd além do escopo deste trabalho.

Registram-se aqui as seguintes contribui¢des apresentadas neste capitulo:
discussdo sobre a inconsisténcia da largura de banda do sinal m-QAM adotada
em [16] e o seu impacto no desempenho do sistema {m-QAM}? original;
reformulacdo do receptor do sistema {m-QAM}? de forma a minimizar as
distor¢des de sinal;

analise de desempenho do novo sistema {m-QAM}? banda larga proposto;
apresentacao de resultados para o sistema reformulado;

conjecturas sobre um novo sistema {m-QAM} !

Apresenta-se no proximo capitulo o receptor de maxima-verossimilhanga para o

problema de deteccdo de dois sinais M-QAM ndo-ortogonais modulados com pulsos

retangulares, através de canal AWGN, e na condi¢do em que a separagdo entre as

portadoras ¢ menor do que a taxa de simbolo.
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Capitulo 3

Deteccgiio Otima para Dois Sinais m-QAM Nio-
Ortogonais Modulados com Pulsos Retangulares em

Canal AWGN

O receptor {Mm-QAM}” banda larga apresentado no capitulo anterior,
empregando uma equalizacdo ZF, detecta dois sinais m-QAM ndo-ortogonais, com
superposi¢do espectral, ¢ modulados com pulso retangular através de um canal
AWGN. Uma questdo importante a ser respondida esta associada a configuracdo do
sistema 6timo de detecgdo para este tipo de sinal.

Neste capitulo, deriva-se de forma original o receptor de maxima-
verossimilhanga para o problema de deteccdo de dois sinais M-QAM nao-ortogonais
com superposicdo espectral através de canal AWGN [18] na condigdo em que a
separagdo entre as portadoras ¢ menor do que a taxa de simbolo. Também
apresentam-se andlise de desempenho do sistema, resultados de simulagdo
computacional e comparagdo com o sistema {m-QAM}* banda larga apresentado no
capitulo anterior.

O capitulo esta organizado na forma como segue. Na secao 3.1 introduzem-se
as suposi¢des basicas acerca do problema. Apresentam-se os fundamentos do receptor
o0timo na secdo 3.2. A andlise de desempenho ¢ feita na secdo 3.3. Na secdo 3.4,
apresentam-se ¢ discutem-se alguns resultados experimentais de simulagdo. A

conclusao do Capitulo ¢ apresentada na se¢do 3.5.
3.1- Definicao do problema e modelo do sistema

Dois sinais m-QAM sdo combinados para formar o sinal transmitido s(f) que

pode expresso por
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s(t) = x,(k)g(¢) cos(27f,t) — y, (k) g() sen(27f,1) +
x, (k) g (1) cos(27f,t) = y, (k)g(r) sen(27f,1), (3.1

para, (k-1)T < t < kT, correspondendo ao intervalo de transmissdo do k-ésimo
simbolo. Os sinais discretos xi(k), yi1(k), x2(k), € y2(k) pertencentes ao alfabeto {+/-1,
+/-3, +/-5, ...}, s@o estatisticamente independentes, identicamente distribuidos, e
definem o simbolo transmitido com os dois sinais M-QAM combinados no instante
discreto k. Denota-se o pulso formatador de banda-base por g(¢) e supde-se que ele
seja retangular no tempo com amplitude unitaria e duracdo 7. Portanto, a duracdo de
simbolo ¢ 7, e f; e f, sdo as freqiiéncias das portadoras de cada um dos sinais m-
QAM. Considera-se f, > fie Af=f,-fi <1/T de tal modo que ha uma superposicio
espectral sem ortogonalidade entre os sinais M-QAM em condi¢do supercritica
conforme definido em [10].

O canal ¢ considerado AWGN e o sinal recebido na entrada do receptor ¢
dado por r(¢) = s(t) + n(t), em que n(¢) ¢ o ruido gaussiano e branco com densidade
espectral de poténcia Ny/ 2, com média zero.

O problema discutido neste capitulo ¢ como fazer a detec¢ao otima dos
simbolos transmitidos a partir do sinal recebido (). Entenda-se por detec¢dao 6tima

aquela que objetiva resultar na menor probabilidade de erro de deteccao.

3.2- Fundamentos

O sinal recebido que corresponde ao k-€simo simbolo transmitido, (k-1)7'< ¢ <

kT, pode ser expresso por
(1) = si(t) + n(1), (3.2)

em que s(?),i=1,2...,J,comJ = m?, representa todos as possiveis formas de onda
dos dois sinais M-QAM combinados, conforme eq. (3.1), e n(t) ¢ o ruido gaussiano.
Desde que o pulso formatador de banda-base g() ¢ retangular de amplitude unitaria, o

sinal s,(¢) para o k-ésimo simbolo, (k-1)7T <¢< kT, pode ser escrito como
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5,(1) = x,; (k) cos(2fit) = y,, (k) sen(27f,) +
Xy, (k) cos(27f,1) = v, (k) sen(27f ), (3.3)

em que x14k), y1(k), x21k), € y2:(k) definem o simbolo transmitido correspondente a
forma de onda s,(7).

Desde que o canal ¢ AWGN, o receptor de maxima-verossimilhang¢a pode ser
implementado pelo detector de minima distancia [24]. Define-se a distancia entre ()
e si(?), no k-ésimo instante, como sendo

kT

D[r(),s,(1)] = I[F(t) —s, (O] dt. (3.4)
(k-1)T
O detector de minima distancia calcula em cada intervalo de tempo 7 um conjunto de
J distancias D[r(¢), s{t)], definida pela eq. (3.4), parai =1, 2,..., J, e seleciona como
sinal transmitido aquele que resulta na menor distancia.

Pode-se verificar que uma otimizacdo equivalente a minimizac¢do da distancia
definida pela eq. (3.4) ¢ maximizar, para cada k-ésimo simbolo recebido, a métrica de
correlacao C[r(?), s{9)],i=1,2,...,J, definida como

kT kT
Clr(),s,(01=2 [r(®)s,(0)dt = [} (0. (3.5)
(k-)T (k-1)
Note que o segundo termo da eq. (3.5) representa a energia E,(k) associada a forma de
onda s,(¢) quando transmitida no intervalo de tempo (k-1)7 < ¢ < kT. Usando a eq.

(3.3) ¢ facil verificar a seguinte expressao para energia Ei(k)

E
E, (k)= Tg{[xlz,- (k) + yy, (k) + x5, (k) + 3, (k)] +

sin(2zAfTk) - sin[22AfT (k —1)]
27NT
cos(2AfTk) - cos[27AfT (k —1)]
27NfT

2y (k) (k) + 3y, (), (RN 1+

2[xy; (K) yy; (k) =y, ()2, (R

1 (3.6)
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em que E, ¢ a energia do pulso de banda-base g(f). Observe da eq. (3.6) que a energia
Ei(k) associada a forma de onda s;(f) ndo ¢ somente funcao dos sinais x;,(k), yi(k),
x2i(k), € y2i(k) que definem o simbolo transmitido, mas também depende do tempo £ e
de Af que indica o grau de superposicao em freqiiéncia dos dois sinais m-QAM.

O diagrama de blocos de uma possivel configuragdo para implementar o

receptor de méxima-verossimilhanga estd mostrado na Figura 3.1.

t=kT
4@% [0 L s
cos(2pf, 1) S
=
4@_» [ BN B IR )
(k-1)T -
r(®) sen(2pf,1) E
kT %[\‘: ~
4@_>LHWJL é %, (k)
cos(2pf5t) ©
4@_9 J.(];T_l)r _><_ —D;Z(k)

sen(2pf, 1)

Figura 3.1: Diagrama de blocos do receptor étimo.

E interessante notar pelas eqgs. (3.3) e (3.5), e a Figura 3.1, que as amostras das
saidas dos integradores formam estatisticas suficientes para a detec¢do de simbolo.
Portanto, estas saidas sdo entregues ao bloco denominada otimizacdo da métrica,
como indicado na Figura 3.1, que computa J métricas, definidas pela eq. (3.5), e
encontra o conjunto de sinais detectados x(k), yi(k), x2(k), e y»(k) que maximiza a

métrica.
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3.3- Analise de desempenho

Suponha que a forma de onda si(f), correspondendo a um dado simbolo
definido pelos sinais xi4(k), y1/(k), x24k), € y2(k), é transmitida no instante (k-1)7 < ¢
< kT. O evento de erro ¢ ¢ definido como sendo a ocorréncia da desigualdade
Clr(?),s(8)] > C[r(?),s()] para i f j. Portanto a probabilidade de erro de simbolo
condicionada a transmissdo de s{f) no tempo k, definida como Pi(k), pode ser

eXpressa por

P(k) ZP{UE,}S 2 Plel, (3.7)
Ji I
em que o primeiro termo no lado direito da igualdade representa a probabilidade da
unido de todos eventos ¢; para j f i, e P[¢;], no segundo termo, ¢ a probabilidade do
evento &;.

Para determinar o limitante superior da probabilidade condicional de erro de
simbolo descrita pela eq. (3.7) avalia-se primeiro a probabilidade de evento de erro

Plej]. Das egs. (3.2) e (3.5), verifica-se que o evento de erro ¢ ocorre quando tem-se

kT

1 kT
y= jn(t)[sj () —s,())dt > — J[sj ()= s, ()] dt. (3.8)
(k-DT 2 (k-D)T
Veja que a integral no lado direito da eq. (3.8) representa a distancia entre os
sinais s{t) e si(t), D[s{(1), s,(¢)], exatamente como definido pela eq. (3.4). Para s,(?) e

si(?) definidos pela eq. (3.3), a distancia entre eles pode se escrita como

Dfs,(1),s,;(0)] = E; (k) + E (k) = E {[x,, (k)x,; (k) + y,, (k) yy ; (k) +
X5 (k)X (k) + 35, (k) y ; ()1 + [y (k) (K) + 2, (), (K) +
sin(27AfTk) - sin[27AfT (k —1)]
Wi (k) y,; (k) + v, (k) y, ; (]I 2T
[x;; (k)yzj (k)+ Xy (k)Y (k)= wy; (k)xzj (k)-
cos(2AfTk) - cos[ 22T (k —1)]
V1 ()xy (O 2T ]

1+

) (3.9)
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Note pela eq. (3.9) que a distancia para um mesmo par de simbolos ¢ também
dependente do instante k.

Desde que n(f) ¢ um processo gaussiano e branco, o termo no lado esquerdo
da eq. (3.8), a variavel aleatoria gaussiana v, tem média m, e varidncia S,

determinadas como
m,=0,¢e S, =NoD[s(1), s{(1)] / 2. (3.10)

Finalmente, usando as egs. (3.8) e (3.10), tem-se a probabilidade do evento de

erro ¢;dada por [29]

p[g,-]=Q[ 20,0 J G

e o limitante da probabilidade condicional de erro de simbolo P;(k) expresso por

2N,

J#I

Pk < ZQ[ DL, 01 J G.12)

Note pela eq. (3.12) que quanto menor for a distancia entre os simbolo D[si(?), si(¢)]
maior ¢ sua contribui¢do no somatdrio. Portanto, a distdncia minima ¢ o fator
determinante na probabilidade de erro de simbolo.

Desde que D[si(f), s{(t)] depende de k e que todos os sinais si(f) sdo
equiprovaveis com probabilidade 1/ J, a probabilidade média de erro de simbolo P

pode ser avaliada como

P~ tim(3.

1 i

L J
(P (k)/ )]/ L. (3.13)

k=1 i=1

Deste modo, a partir das egs. (3.12) e (3.13), pode-se calcular um limitante superior

da probabilidade média de erro de simbolo. Ressalta-se que este calculo ¢ tedioso

principalmente para valores elevados de J.
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3.4- Exemplo numérico

Calculou-se a partir das eqgs. (3.12) e (3.13) o limitante superior da
probabilidade média de erro de simbolos P para o caso de dois sinais 4-QAM com
AfT = 1/3 transmitidos simultaneamente. Na Figura 3.2, estd mostrado o limitante da
probabilidade de erro de bit, P, = Py/logyJ, bem como a BER simulada, ambas
comparadas a BER de um sistema 4-QAM convencional e a BER do {4-QAM}?
banda larga apresentado no Cap. 2. Observa-se na Figura 3.2 que a curva referente ao
limitante superior teérico de P, esta condizente com os resultados de simulacdo e a
perda de desempenho do detector 6timo para dois sinais 4-QAM superpostos com
AT = 1/3 quando comparado ao 4-QAM convencional ¢ cerca de 2.5 dB para
P, = 10™. Por outro lado, o ganho do receptor 6timo, se comparado com o sistema

{4-QAM}? banda larga, ¢ de aproximadamente 2 dB.

BER

—©~ Simulado
— 4-QAM Conv.
5 —4— Limitante teorico
10 - — { QAM}2 banda larga
10'10 | | 1 | |
0 2 4 6 8 10 12

Eb/No

Figura 3.2: BER tedrico e BER simulado do receptor 6timo para dois sinais 4-
QAM, AfT = 1/3, comparadas a BER de um 4-QAM convencional e {4-QAM}?

banda larga.
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Das egs. (3.6) e (3.9), é facil verificar que a distancia minima entre as 16
possiveis formas de onda si(f) para dois sinais 4-QAM superpostos, com AfT = 1/3,
em qualquer instante k, ¢ aproximadamente 0.69E,. Sendo portanto, neste caso,
menor do que a distdncia minima dos simbolos de um sistema 4-QAM convencional
que € 2E,. Tal fato explica os resultados apresentados na Figura 3.2.

E interessante observar, ainda com relagdo ao exemplo apresentado, que
devido as fungdes seno e cosseno presentes na eq. (3.9), e sendo AfT = 1/3, as
distancias entre cada par de simbolos podem assumir ciclicamente trés diferentes
valores em func¢do de £.

A Figura 3.3 apresenta resultados de simulacdo da BER do receptor 6timo
para dois sinais 16-QAM, com AfT =1/5, 1/3, 3/5, 2/3, e 1, comparados com um
sistema 16-QAM convencional. Pode-se observar que a BER do detector 6timo com
AT = 1 ¢ similar ao 16-QAM convencional. Este resultado ¢ esperado porque dois
sinais M-QAM sdo ortogonais quando Af7T = 1. Entretanto ndo ¢ esperado que os
desempenhos do receptor 6timo para AfT = 3/5 e 2/3 sejam também similares ao 16-
QAM como mostrado na Figura 3.3. Isto significa que houve uma maior superposi¢ao
entre os dois sinais nao-ortogonais 16-QAM sem qualquer sacrificio na BER. Note
também da Figura 3.3 que o detector o6timo para AfT = 1/3 precisa de
aproximadamente 3 dB na condi¢io de P, = 10™* para atingir o mesmo desempenho
do 16-QAM convencional. Estd evidente uma troca entre poténcia e banda de
freqiiéncia.

Os resultados mostrados na Figura 3.3 podem ser explicados quando se
analisam as distdncias minimas entre os simbolos para os dois sinais 16-QAM, nas
diversas condi¢des de superposi¢do simuladas. Na Figura 3.4, estd mostrado a
distdncia minima (D, ) entre os 256 possiveis simbolos para 0 b AfT bl e &
variando de 1 até 5. Observa-se que para AfT < 0,6, a distancia minima comega a
decrescer e torna-se zero quando AfT = 0, com um pequeno intervalo em torno de AfT
=0,25 em que ha um rapido aumento na distdncia minima. Este maximo local, para
AT =0,25, esté relacionado aos valores que assumem as fungdes seno e cosseno nas
eqgs. (3.6) e (3.9). Por outro lado, de AfT = 1 até 0,6, a distancia minima ¢

praticamente igual a 2E, que ¢ o mesmo valor do caso ortogonal. Este fato indica uma
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alternativa importante para aumentar a eficiéncia espectral de sistema multiportadora

sem sacrificio de poténcia.

10 T T T
107
10"
~
aa} —— ANT =1
10° | —— AT =2/3
—— AT =3/5
- AT =1/3
- AT =1/5
3 — 16-QAM Conv.
10
10'10 | | 1 1 | 1 |
0 2 4 6 8 10 12 14 16

Eb/No

Figura 3.3: BER simulada do receptor 6timo para dois sinais 16-QAM com

AT =1,2/3,3/5, 1/3, e 1/5 comparadas com o sistema 16-QAM convencional.

E interessante destacar que estes resultados, bem como aqueles apresentados
no Cap. 2, mostram que ¢ possivel recuperar as informagdes transmitidas em um
sistema que utiliza duas portadoras com AfT < 1. Ha indicagdes na literatura, que a
recuperag¢ao dos dados, em sistema multiportadora cuja separagdo entre elas é menor
do que a taxa de simbolo (AfT < 1), pode ser dificil [13] ou até mesmo impossivel

[10].
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Dmin/Eg

04+

02+

0 I \ \ I \ \ I \ \
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

AT (%)

Figura 3.4: distdncia minima entre simbolos em fun¢ao de AfT para dois sinais

16-QAM superpostos.

3.5- Conclusdes e perspectivas

Neste Capitulo, ¢ derivado o receptor de maxima-verossimilhanga 6timo para
deteccdo de dois sinais M-QAM ndo-ortogonais com superposi¢do espectral
transmitidos simultaneamente através de canal AWGN, de tal maneira que a
separagdo entre as portadoras ¢ menor do que a taxa de simbolo. Um limitante
superior para a probabilidade de erro de bit € encontrado analiticamente. Resultados
de simulagdo mostram que tal limitante representa uma boa aproximagao da BER.

E mostrado ainda por meio de simulagdo, que o desempenho, em termos de
BER do receptor 6timo para detectar dois sinais 16-QAM ndo-ortogonais, ¢ similar
ao sistema 16-QAM convencional na condi¢do em que 1 > AfT > 0,6. Isto evidencia

um ganho em largura de banda sem sacrificio de poténcia. Além disso, ¢ mostrado
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que para AfT < 0,6 ha uma troca entre poténcia e largura de banda. Para AfT = 1/3,
por exemplo, a deteccao de dois sinais 16-QAM nao-ortogonais, com receptor 6timo,
precisa de cerca de 3 dB para ter desempenho comparavel ao caso ortogonal na
condicdo de BER=10",

Uma investigagdo interessante relacionada ao assunto abordado neste capitulo
poderia avaliar a extensdao do receptor Otimo para sistemas com mais de duas
portadoras.

Registram-se aqui as seguintes contribui¢des apresentadas neste Capitulo:

e derivagdo do receptor 6timo para detecgdo de dois sinais M-QAM nao-
ortogonais com superposicao espectral através de canal AWGN na condigdo
especifica de separacao entre as portadoras inferior a taxa de simbolo;

e anilise de desempenho do receptor oOtimo sob critério de maxima-
verossimilhanca;

e apresentacdao de resultados da BER para o novo receptor € comparacdo com
sistemas existentes;

e descoberta de condi¢des especiais de superposicao espectral (1 > AfT > 0,6)
sem sacrificio na BER.

Até aqui, foi realizada a analise sobre a recepcdo de dois sinais ndo-ortogonais
e com espectros superpostos transmitidos em canal AWGN de faixa ilimitada. A
seguir, no préximo capitulo, estuda-se um sistema similar porém com os sinais m-

QAM ndo-ortogonais modulados com pulsos estritamente limitados em banda.
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Capitulo 4

Sistema com Dois Sinais M-QAM Nao-Ortogonais,

Superpostos em Freqiiéncia, para Canal AWGN de

Banda Limitada

Estudou-se nos Caps. 2 e 3 sistemas de comunicagdo com dois sinais m-QAM
ndo-ortogonais superpostos em freqiiéncia e modulados por pulso de banda-base
retangular, resultando em um sinal transmitido ilimitado em banda. Um modo trivial
de aumentar a eficiéncia espectral de tais sistemas € trocar o pulso modulante de
formato retangular para um pulso cujo espectro fosse estritamente limitado em banda.
Neste Capitulo, estuda-se um sistema com dois sinais m-QAM ndo-ortogonais que
emprega um pulso formatado com espectro na forma da raiz do cosseno levantado em
um canal AWGN de banda limitada.

As analises apresentadas sdo inéditas e resultam em um modelo matematico
de sistema que ¢ aplicavel, de uma forma geral, em situagdes em que sinais nao-
ortogonais, limitados em banda, superpostos em freqiiéncia, ¢ com separagdo de
portadora menor do que a taxa de simbolo, sdo adicionados de uma forma sincrona
para compartilhar um mesmo canal AWGN. Embora no sistema apresentado as
informagdes transmitidas sdo provenientes de um usudrio apenas, o modelo também
se aplica ao caso em que as informagdes sao geradas por dois usudrios.

O Capitulo estd organizado como se segue. Na se¢do 4.1, define-se o sistema
em termos funcionais, derivam-se as expressdes para os sinais do receptor, e
apresenta-se um modelo matematico pioneiro do sistema. Na secdo 4.2, discutem-se
possiveis estratégias para a detecgao dos sinais. Apresenta-se na se¢ao 4.3 um sistema
realimentado para deteccdo e cancelamento de interferéncia baseado na minimizacao

do erro quadratico médio. Discutem-se também a funcionalidade e as limitagdes
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desse sistema de cancelamento. Na secdo 4.4, alguns resultados de simulagdo sao

apresentados. A conclusao do capitulo ¢ apresentada na segdo 4.5.
4.1- Modelo do sistema

O transmissor do sistema ¢ idéntico ao sistema apresentado nos Capitulos 2 e
3, exceto pelo filtro formatador g(#), que tem o espectro de poténcia na forma da raiz
do cosseno levantado com roll-off zero, e portanto, ¢ expresso por
g(f) = sinc(@/T)/T "%, em que T é a dura¢io de simbolo. O diagrama de blocos do
transmissor esta representado na Figura 4.1. As freqiliéncias das portadoras dos sinais

m-QAM sao f; e f>.

cos 27f, t s(2) cos 27f, t

x,(k) jf x,(k)
— g() X X g(1)

(k) (] Qe ™ (k)

— 80 >_(X> - X g f—

Figura 4.1: diagrama de blocos do transmissor.

N

O sinal transmitido ¢ dado por:

s(t) = [i x,(k)g(t = kT)]cos(27 f1) — [i v, (k)g(t —kT)]sen(27 f,1) +

(> %, (gt — kT)]eosr f,1) [y, (K)g(t —kD)sen@z fr). (4.1

A Figura 4.2 mostra o diagrama de blocos do receptor. Esta configuracdo de
receptor gera as estatisticas suficientes para detecgdo [24, 38]. Os circuitos A; e B,
com i=1 ou 2, sdo conversores de freqii€éncia que estdo detalhados na Figura 4.3. O
bloco indicado por FPB ¢ um filtro passa-baixas, com largura de banda muito maior
do que 1/T7, cuja fun¢do ¢ eliminar o espectro em torno das freqiiéncias 2f;, 2f,, e fi+

f>. Supde-se que este filtro ndo provoca qualquer distor¢ao no sinal de banda-base
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convertido. Assume-se um perfeito sincronismo de portadora e simbolo no receptor.
Os filtros g(#) sdo filtros casados idénticos ao filtro formatador de pulso do
transmissor. O canal ¢ AWGN com banda B=1/7+Df, em que f; - fi = Df < 1/T. O

ruido n(¢) ¢ aditivo, gaussiano e branco de média nula e densidade espectral Ny/2.

t=IT
1) 1,()
— A L(t)b (9 : ] : D — fl(m)
0,00 0,()
—> B, 0] g(t) F— A 2 > y,m)
s(0+n(0) £
L(0) L() :
I [ -1 g it (- ARG
b 0,(0) 0,()
B, 220 g(t) — AT > y,(m)

Figura 4.2: diagrama de blocos do receptor {m-QAM}?,

Circuito A, : OL = 2cos(2pf1)
Circuito B, : OL = -2sen(2pf )

Entrada 4l>%—i> FPB —— Saida

OL

Figura 4.3: circuitos conversores.

Os sinais demodulados 7,(¢), Qi(?), Lx(?), e Ox(¢), depois de amostrados, sdo as
entradas de um sistema de processamento de sinais que tem como fungao detectar os

simbolos recebidos.
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O sinal na entrada do receptor € r(¢) = s(f) + n(f), em que s(¢) € o sinal
transmitido e n(f) ¢ ruido gaussiano, branco, com média nula, ¢ fun¢dao de
autocorrelacdo dada por R,(7) = Nod(7 ) / 2. Partindo-se das Figuras. 4.2 ¢ 4.3 ¢ da

eq. 4.1, chegam-se as seguintes expressoes para os sinais nas saidas dos conversores:

a,(t) = i x,(k)g(t = kT) + cos(2 z Aft) [i x, (k) g(t = kT)]

—sen(27 Aﬁ)[i Yo (k) g(t = kT)]+u, (), (4.2)

k=0

b,(6)= 3 3, (gt~ KT) + sen(2 TAM Y. x, () g(c ~ KT

+cos(2x ALY, v, (k) gt~ KT+ py (), 3)

k=0

ay ()= %, (k) g(t — KT) + cos(2 7 [3 x, (k) g(t - kT)]

+sen(27 ALY, v, (k) (¢~ KT)]+ w5 (1), (4.4)

k=0

()= Y v, (R)(c ~ KT) - sen(2 TAM Y x, (k) gt ~ k)]
+cos(2r ALY 7, () gt — KT)] + p, (1), (4.5)

em que u (), p1(?), ux(?), e po(t) sao parcelas de ruido.

O sinal /;(¢) na saida de g(¢) do primeiro ramo do receptor ¢ calculado como:

10 =Y % (gt ~KT)* g(0) +
teos(2 2 A [ x, (k) gt~ KT)]} * (1) -

tsen(2z AM[Y (k) g(t —kT)]} % g(0) + 7, (1), (4.6)

k=0

em que a operagdo simbolizada por * representa convolucdo. A variancia da parcela
de ruido da eq. (4.6), gi()= [2cos(2nf1)n(t)]* g(t), pode facilmente ser avaliada.

Considerando que f;>>1/T, tem-se E[g;*(f)] = No. De forma analoga, chega-se ao
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mesmo resultado para as demais parcelas de ruido dos outros ramos do receptor, ou

seja
E[g/’(0] = E[n*(0)]= E[9:°()]= E[h,*()]= No, (4.7)

Avalia-se agora cada um dos termos da eq. (4.6). Como g(¢) ¢ raiz do cosseno

levantado com roll-off igual a zero, tem-se o seguinte para o primeiro termo
> x,(k)g(t—kT)*g(t) =Y x,(k)sinc[(t —kT)/T]. (4.8)
k=0 =0

Para avaliar o segundo termo, aplica-se a transformada de Fourier na expressdo e

obtém-se

F {{cos(2 7 Aft) [i x, (k) gt —kT)]} * g(1)} = %i %, ()G(NG(f — Af)e TV

1& —j27kT (f+Af
#32BIGNGU + AT

em que F {.} indica a transformada de Fourier, e G(f) ¢ a transformada de Fourier de
g(?). Desde que as anti-transformadas dos produtos G(f)G(f-A f) e G(f)G(f+A f) sao
dadas por

F'{GNG(f- AHy=(1- TA fisinc[(1/T - A fyrle ™" ¢
FUGNG(FA f)}=(1- TA fisinc[(1/T - A fyJe”™",

e aplicando-se a anti-transformada em (4.9), ¢ com algumas manipulagdes

matematicas, chega-se a

cos(2 wAft) [Zw: x,(k) g(t—kT)]=

1- TAf)i sinc[(1/T — Af )¢t — kT)]cos[7Af (¢t + kT)]x, (k). (4.10)
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Aplicando-se a mesma sistemadtica para o calculo do terceiro termo resulta em

sen(2 7AM) [ 7, (k) g(t —kT)] =

k=0

(1- TAf)i sinc[(1/T — Af)(t - kT)]sen[zAf (¢ + KTy, (k). (4.11)

Juntando-se os resultados das egs. (4.8), (4.10), e (4.11), deriva-se a seguinte

expressao para o sinal /;(f) amostrado nos instante t = /T, em que /=0, 1, 2...,

L) =x,)+(1- TAf)i sinc[(1— TAf)(I - k)].

cos[2TAf (I + k)].x, (k) — (1 - TAf)i sinc[(1 - TAF)(I - k)].

sen[7TAf (I + k)].y, (k) + g, (]). (4.12)

Note que a funcdo sinc[(1-74f)(l-k)], dentro dos somatoérios da eq. (4.12), ¢ maxima
para [ = k e decai quando |/-k| cresce. Assim, os somatdrios infinitos podem ser
aproximadas como a soma de termos ndo despreziveis dentro de uma janela de
tempo de largura 2L+1 e centrada no instante / (amostragem Otima para o simbolo

desejado). Entdo a eq. (4.12) assume a forma:

I1+L

1,(1) = x,(I)+ (1 =TAf) D_sinc[(1 - TA/ ) - k)]

cos[ #TAf (I + k)]x, (k) — (1 -TAf) z sinc[(1 = TAf)(I - k)].

k=I-L

sen[ZTAf (I + k)] y, (k) + g, (D). (4.13)

Supondo um processamento causal, e mudando a referéncia de tempo, de tal
forma que, o simbolo recebido mais avangado no tempo seja o presente simbolo no
instante m, a expressdo para o sinal discreto no tempo /,(m), pode ser rescrita na

seguinte forma causal:
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I,(m)=x,(m—L)+(1- TAf)ZZL: sinc[(1— TAf)(i — L)].

cos[ZTAf 2m + L — i)]x,(m —i) — (1 - TAf)ZZL sinc[(1— TAf)(i — L)].

i=0

sen[7TAf 2m + L —i)]y,(m—i)+d,(m—L). (4.14)

De maneira andloga, chega-se as seguintes expressdes para 0s sinais

amostrados contidos na Figura 4.2:

O, (m) =y, (m = L)+ (1~ TAf)Z sinc[(1 = TAf)(i — L)].

sen[ 7TAf (2m + L —i)]x,(m —i)+ (1 - TAf)ZZL: sinc[(1 - TAf)(i — L)].

i=0

CosLATAS (2m + L= )]y, (m =) + h, (m = L; (4.15)

L,(m)=x,(m—L)+(1- TAf)zzL: sinc[(1 - TAf)(i — L)].

cos[ZTAf 2m + L —i)]x,(m — i) + (1 — TAf)ZZL sinc[(1 = TAf)(i — L)].

i=0

sen[ 7TAf 2m + L —i)]y,(m — i) + g, (m — L); (4.16)

OQ,(m) = y,(m—L)—(1- TAf)Z sinc[(1 = TAf)(i - L)].

sen[ 7TAf 2m + L —i)]x,(m —i)+ (1 - TAf)ZZL: sinc[(1 = TAf)(i — L)].

i=0

cos[ZTAf (2m + L —i)]y,(m — i)+ h,(m — L). (4.17)

E interessante observar que as eqs. (4.14)-(4.17), que descrevem o sistema em
estudo, s3o também adequadas para descrever situacdes semelhantes de superposi¢ao
espectral que utilizem sinais com outras modulagdes tais como PAM e PSK. Como ja
mencionado, o modelo também se aplica para o caso de dois usuarios dividindo o
mesmo canal AWGN e transmitindo sinais QAM ndo-ortogonais com superposicao

espectral e espagamento menor que a taxa de simbolo.
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4-2 -Sobre a deteccio de simbolos

Vé-se das eqs. (4.14)-(4.17), que os sinais unidimensionais demodulados
contém os simbolos desejados adicionados a ruido gaussiano e mais 4L+2 termos
interferentes originados do outro sinal M-QAM constituinte. Estes 4L+2 termos
representam a interferéncia entre portadoras (ICI - Intercarrier Interference). Note
que diferente do sistema {mM-QAM}® de banda larga, em que os simbolos
unidimensionais interferentes eram apenas dois e estavam no mesmo instante do
simbolo desejado (egs. (2.6)-(2.9)), neste caso, tém-se 4L+2 termos interferentes que
estdo espalhados no tempo nos instantes de m até m-2L. Deste modo, ndo ¢ possivel
separar os sinais demodulados através de uma simples transformacao linear como ¢
feito no caso de {m-QAM}” banda larga, conforme eq. (2.23).

Por outro lado, ¢ evidente que se a deteccdo das seqiiéncias de simbolos
transmitidas {x;}, {1}, {x2}, e {y} ¢ feita diretamente a partir dos sinais
demodulados I,(m), Q\(m), I,(m), O,(m) utilizando-se um simples circuito decisor de
limiar, o desempenho do sistema, em termos de taxa de erro de simbolo (TES), ¢é
muito pobre por causa da ICI. A Figura 4.4 confirma este fato ilustrando o resultado
de simulagdo da taxa de erro de x; comparada ao caso sem ICI para um sistema com
dois sinais 4-QAM com AfT=1/3 e L = 10.

Desta forma, estd clara a necessidade de se buscar alguma técnica de
cancelamento de interferéncia antes da deteccdo de simbolos para solugcdo deste
problema em particular. Na proxima secdo, discute-se a aplicagdo da técnica de
cancelamento de interferéncia (ICI) baseado na minimizagdo do erro quadratico

médio [30, 31, 32, 33, 34].
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Figura 4.4: comparagdo da TES para sistema {4-QAM}” com e sem interferéncia.

4-3 —Cancelamento de interferéncia

De forma a tornar a notagdo mais compacta, define-se as seguintes variaveis

complexas:
Dy(m)= Li(m)*+jO1(m), Da(m) = L(m)+jOa(m),
s1(m) = x1(m)+jy1(m), $2(m) = xo(m)tjy2(m),
ni(m)= ga(m)+jhi(m), na(m) = ga(m)+jha(m).

Usando as eqs. (4.14)-(4.17), pode-se expressar os sinais demodulados na

forma que se segue

D, (m)=s,(m—-L)+ ZZL h,(@)e*™™ " Ds, (m—i)+n,(m—-L), (4.18)

i=0
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D,(m)=s,(m—L)+ ZZL: h,(@)e ™" Vs (m—i)+n,(m - L), (4.19)

i=0

em que os coeficientes hy(i) ¢ hy(i), parai=0,..., 2L, sdo dados por:

hi(i) = (1-TAf)sinc[(1- TAf)(i - L)]e"™™ D),
ha(i) = (1-TAf)sinc[(1- TAf)(i - L)]e?™ ™ D),

Observe que a parcela interferente em ambos os sinais demodulados ¢
equivalente a saida de um filtro linear de coeficientes complexos com resposta
impulsiva finita (FIR, do inglés Finite Impulse Response), € variante no tempo cujas
entradas sao os simbolos do outro usuéario, s;(m) ou sy(m). Para um dado instante m,
os coeficientes dos filtros equivalentes F(i) e T,(i) para cada parcela interferente nos

sinais Dj(m) e D,(m) sdo respectivamente:

F1()=h1(i).€ 7"V D o £y (i)=hy(i).e? T D para i=0,..., 2L.

Uma outra abordagem do problema, para contornar a questdo do sistema variante no
tempo, ¢ supor que as interferéncias sdo geradas a partir de novas fontes de referéncia
Si(m) e Sy(m) que incorporam a variagdo temporal [35] e sfo definidas pelas

seguintes equagoes:
Sl(m) = Sl(m) e-jZnTAfm’ c Sz(m) = Sz(m) e+j2TlTAfm.

Assim, de acordo com as eqs. (4.18) e (4.19), estas novas fontes passam por filtros
equivalentes para gerar os sinais interferentes, cujas componentes de FIR sdo hy(i) e
h,(i), com i =0,...2L.

O diagrama de blocos representando a idéia inicial para o sistema de detecgdo
de simbolo e cancelamento de interferéncia estd mostrado na Figura 4.5. O
funcionamento do sistema ¢ descrito a seguir. Supondo, por exemplo, que a decisao
acerca de sy(m-L-1) esteja correta, a interferéncia de D;(m) ¢ cancelada através uma
réplica do sinal interferente que ¢ gerada a partir de Sy(m-L-1) por meio do filtro

g1(m) que tem resposta finita (FIR) e coeficientes complexos. Do mesmo modo, a
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interferéncia de D,(m) ¢ cancelada a partir de Si(m-L-1) utilizando o filtro g»(m)

também de resposta finita (FIR) e coeficientes complexos. Esta técnica de

cancelamento de interferéncia, que emprega um sinal de referéncia para gerar uma

réplica do sinal indesejado, esta bem fundamentada na literatura [30, 31, 32, 33, 34].

D (m)

Dy(m)

1]

T §l(m-L)

gy(m) f———

1]

] Z-I
J7 s,(m-L)

7 1
8},,)( 2P0/ T(meL-1)

g (m) g————]

72D T(m-L-1)

Figura 4.5- Sistema de cancelamento de interferéncia

Uma questdao fundamental ¢ saber se existem os filtros gi(m) e g»(m) capazes

de gerar as réplicas de interferéncia a partir das referéncias Sy(m-L-1) e Si(m-L-1). A

Figura 4.6 ilustra o sistema individual para cancelamento da interferéncia sobre o

sinal D;(m), supondo que no presente instante m o receptor tem conhecimento de

s2(m-d), em que d ¢ um dado atraso. Ressalta-se que, para este sistema, havendo o

cancelamento completo dos termos interferentes, tem-se ej(m) = s1(m-L) + n(m-L).

D, (m)

$5(m-d)

e,(m)
+ >
PR
g,(m)
A

27 TH (m-d)

Figura 4.6- Cancelamento de interferéncia do sinal D;(m).
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Considera-se o filtro gj(m) de resposta finita com 2L+1 coeficientes e

representado pelo vetor:

g =[g0.g1,.. g1l (4.20)

O filtro de Wiener g0, que minimiza o erro quadratico médio E[e*(m)], e

também minimiza a interferéncia [32], ¢ determinado pela seguinte expressao [33]
g10= E[Sy(m-d) S,"(m-d)]". E[Sy(m-d) D", (m)],

em que Sy(m-d) = [Sa(m-d), Say(m-d-1), . . ., Sa(m-d-2L)]" e o sobrescrito (-)" indica
transposto conjugado.

Assumindo-se que os simbolos {x;}, {31}, {x2}, ¢ {32} sdo independentes e
identicamente distribuidos, e também independentes do ruido gaussiano {n;},

facilmente deriva-se o filtro 6timo:

g/ =[h;(d),h;(d +1),..,h](2L),0,...,0]. (4.21)
Usando-se o filtro 6timo, o sinal de erro e;(m) ¢ dado por

e,(m) =D (m)-g1,S,(m—d) =

s,(m—1L)+ g h,(i)e>™ " s, (m —i)+n,(m—L). (4.22)
i=0

Note que nem todos os termos interferentes sdo cancelados. Restam d termos que
correspondem aos simbolos sy(m), sa(m-1), ..., so(m-d +1). Portanto, ndo existe filtro
capaz de gerar uma réplica perfeita do sinal interferente a partir de Sy(m-L-1). O
melhor que se consegue com esta técnica, partindo do conhecimento de Sy(m-L-1) e
dos simbolos anteriores, ¢ eliminar L termos interferentes do sinal D;(m). A razao ¢
simples. Como os simbolos s,(m) sdo independentes para diferentes instantes m, os
termos interferentes cancelaveis ou previsiveis sdo somente aqueles gerados a partir

de simbolos s, em instantes tais que o receptor tenha conhecimento deles. Assim, por
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exemplo, s6 é possivel cancelar completamente a interferéncia de D;(m), caso o
receptor conheca sy(m), sa(m-1), ..., e sa(m-2L). Isto na pratica s6 pode ocorrer com o
receptor na fase de treinamento. Desta forma, conclui-se que o sistema apresentado
na Figura 4.5 ndo resolve satisfatoriamente o problema de detec¢ao de simbolo para o
receptor funcionando em fase ndo-supervisionada.

A habilidade para supressao de interferéncia de co-canal e de canal adjacente
através de equalizadores lineares e equalizadores com decisdo realimentada (DFE, do
inglés decision-feedback equalizer) tem sido estudada por B. R. Petersen ef al. em
[36, 37]. O nosso problema ¢ semelhante a interferéncia de canal adjacente em que a
separacao (Af) entre a portadora do canal adjacente e a portadora do sinal desejado ¢
menor do que a taxa de simbolos. Os resultados apresentados por B. R. Petersen ef al.
em [36, 37] indicam a impossibilidade da supressdo de interferéncia de canal
adjacente para o caso em que se utiliza apenas uma antena na recepgdo ¢ Af< 1/T. E
preciso ter mais de uma antena no receptor para possibilitar o completo cancelamento
da interferéncia de canal adjacente. O estudo de sistema com diversidade espacial ¢
uma linha de pesquisa interessante, mas esta além do escopo deste trabalho.

Embora o sistema de cancelamento ilustrado na Figura 4.6 s6 possa eliminar
completamente a interferéncia com o pleno conhecimento dos outros simbolos, ele
pode ser util em situagdes de treinamento nas quais haja, por exemplo, necessidade de

estimativa do canal.

4.4-Resultados de simulacao

Realiza-se algumas simulacdes computacionais com um sistema de
cancelamento de interferéncia adaptativo, na configuracdo mostrada na Figura 4.6,
supondo conhecimento dos simbolos sy(m) na entrada do filtro equivalente {f;(7)},
com i =0, 2L, por onde ele passa. Simula-se a modulagao {4-QAM}2, com AfT = 1/3,
e L = 10. Para o filtro adaptativo do cancelador ¢ escolhido um filtro FIR com 21
coeficientes ajustados com o algoritmo LMS ( do inglés, Least Mean Square) [33].

A Figura 4.7 mostra a curva de aprendizagem do algoritmo para uma relacdo

sinal ruido de 10dB. Desde que o sinal de erro e;(m), indicado na Figura 4.6, contem
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o simbolo de interesse s;(m-L), o erro quadratico médio mostrado na Figura 4.7 € na
verdade o resultado da média do erro quadratico eq=[e1(m)]2, sobre 1.000 realizagdes,
subtraido da energia média do simbolo s,(m-L).

Na Figura 4.8, a taxa de erro para o simbolo x;(m) estd comparada ao caso
sem interferéncia para o esquema de cancelamento mostrado na Figura 4.6. Destaca-
se que os 21 coeficientes do filtro g;(m) sao estimados como sendo a média dos
valores encontrados em 500 realizacdes. Por outro lado, cada realizagao ¢é feita
utilizando-se 600 iteragdes.

Observa-se na Figura 4.8 que o desempenho do cancelador de interferéncia ¢
comparavel ao resultado teorico sem interferéncia. Isto indica que a interferéncia foi
cancelada satisfatoriamente, sendo, desta forma, o esquema adaptativo mostrado na

Figura 4.6 adequado para a estimativa do canal em fase de treinamento.

Curva de Aprendizado para Algoritmo LMS
1 6 T T T T

1.4 .

AR |

1

Wy
o) h MWM‘WM .

| L 1 1 1
100 200 300 400 500 600
Numero de lteragoes

Erro Quadratico Médio

Figura 4.7: curva de aprendizagem.
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Figura 4.8: TES com cancelamento comparada a condi¢do sem interferéncia.

4.5-Conclusao

E estabelecido um modelo matematico para um sistema de comunica¢io em
um canal AWGN que utiliza dois sinais m-QAM ndo-ortogonais, limitados em banda,
com superposi¢ao espectral e separagdo de portadoras menor que a taxa de simbolos.
O modelo ¢ perfeitamente aplicavel para o caso de dois usudrios sincronizados e
também para modula¢cdes PAM e PSK.

Por causa do espalhamento no tempo da interferéncia da outra portadora, o
sistema de detecgdo de simbolo utilizado para o sistema {m-QAM}? de banda larga, e
apresentado no Capitulo 2, ndo se aplica como detector para este caso do canal
limitado em banda. Demonstra-se também que o sistema classico de cancelamento de
interferéncia [30, 31, 32, 33, 34], baseado na minimiza¢ao do erro quadratico médio,

so ¢ eficiente na condicdo particular de conhecimento pleno dos simbolos da outra
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portadora. Por outro lado, é evidenciado, através de simulagdes, que tal sistema de
cancelamento de interferéncia pode ser utilizado na determinagdo de canal.

Resume-se a seguir as principais contribuicdes deste Capitulo:

e proposta de transmissor e receptor para comunicagdo com dois sinais m-QAM
ndo-ortogonais, limitados em banda, com superposicao espectral e separagao
de portadoras menor que a taxa de simbolos em canal AWGN;

e desenvolvimento de modelo matematico para o novo sistema;

e demonstracdo teorica da impossibilidade de redugdo eficaz da interferéncia no
sistema em questdo através da técnica classica de cancelamento baseado na
minimizacao do erro quadratico médio [30, 31, 32, 33, 34];

e resultados de simulacdo para estimativa de canal no contexto de sistema com
sinais superpostos.

Nos Capitulos seguintes, continuam-se as investigacdes sobre a detecgdo de
simbolos em sistemas de comunica¢do com sinais ndo-ortogonais, limitados em
banda, ¢ com superposi¢do espectral. O modelo matematico desenvolvido neste
Capitulo, para representar o sistema, serve de suporte para os estudos seguintes que
sdo basicamente a detec¢do empregando as técnicas de separacdo de fonte e também a

implementagdo de detectores baseados no critério de maxima-verossimilhanga.
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Capitulo 5

Detector de Maxima-Verossimilhanca para Dois
Sinais PAM Nao-Ortogonais, Limitados em Banda, e

com Superposicao Espectral

Este Capitulo apresenta um sistema de comunicacao que transmite a0 mesmo
tempo dois sinais Mm-PAM nao-ortogonais, com bandas limitadas, e com separagao
entre portadoras menor do que a taxa de simbolos. Ressalta-se, que em termos
praticos, ndo faz sentido usar dois sinais m-PAM nao-ortogonais para um sistema de
comunicac¢do pois o sistema QAM, que ¢ constituido de dois sinais PAM ortogonais,
¢ a melhor escolha em duas dimensoes. Entretanto, o estudo da detec¢do de dois
sinais PAM nao-ortogonais se justifica porque hd uma redugdo importante na
complexidade do problema original abordado no Cap. 4, e além disto, as solugdes
resultantes podem ser aplicadas ao caso QAM.

Determinam-se os sinais e ruidos no receptor, o que resulta na derivagdo de
um modelo matematico representando o sistema, desde a transmissdo até a
demodulacdo. A extensdo do modelo para um canal linear e invariante no tempo com
resposta impulsiva c¢(¢) ¢ apresentada. Investiga-se o uso de um detector de simbolos
baseado no critério de maxima-verossimilhanca (MV) [20] aplicado a cada um dos
sinais demodulados isoladamente, bem como o critério MV conjuntamente aplicado
aos dois sinais demodulados [21]. Para o caso em que se considera apenas um sinal
demodulado, ¢ possivel a implementacdo do detector MV como uma extensdao do
algoritmo de Viterbi [24, 38]. Apresentam-se resultados de desempenho obtidos a
partir de simulacdo computacional em termos da taxa de erro de simbolo para ambos
casos. Mostra-se também analise de desempenho para a detec¢io conjunta.

O Capitulo se encontra organizado da maneira que segue. Na se¢dao 5.1,

descreve-se o sistema, e apresenta-se um modelo matematico que inclui o
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transmissor, o canal, e parte do receptor até a demodulagdo tanto para canal AWGN
como para canal ndo-ideal. Na secdo 5.2, discutem-se os fundamentos da solugao MV
para a detec¢do de simbolo considerando apenas um sinal demodulado e apresenta-se
o algoritmo de Viterbi utilizado. Os conceitos basicos da aplicacdo conjunta do
critério MV aos dois sinais demodulados, bem como a andlise tedrica de desempenho
do sistema s3ao apresentados na secdo 5.3. Os resultados de simulagdes
computacionais da taxa de erro de simbolo para as duas técnicas de detec¢do sdao
apresentados na secdo 5.4. Conclui-se o capitulo na secdo 5.5 com a lista de

contribui¢des e algumas propostas de futuras investigacoes.

5.1 — Modelo do sistema

Canal AWGN

O diagrama de blocos do transmissor esta representado na Figura 5.1. Os
sinais x;(k) e x2(k) sdo estatisticamente independentes, equiprovaveis, pertencentes ao
alfabeto {+/-1, +/-3, +/-5, ...}, e definem o simbolo transmitido pelos dois sinais m-
PAM combinados no instante discreto k. A duragdo de simbolo ¢ 7, q ¢ a fase das
portadoras, sendo aleatoria e uniformemente distribuida entre 0 e 2x, e as freqiiéncias
de transmissdo dos sinais M-PAM sdo f; e f,. Supde-se o > fi e Af = fo — fi < I/T de
maneira que se tenha um sinal transmitido s(#) composto de dois sinais m-PAM com
superposi¢do espectral. O filtro formatador do pulso ¢ representado por g(¢) e o

espectro dele tem a forma de raiz de cosseno levantado com roll-off zero, ou seja,

g(H)y=sinc(¢/T)/T "%

s(1)

), L

g(0) g()

cos(2pfitq) cos(2mfyt+q)

Figura 5.1: digrama de blocos do transmissor.
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A Figura 5.2 mostra o diagrama de blocos do receptor. Assume-se um perfeito
sincronismo de portadora e de simbolo no receptor. A funcao dos filtros passa-baixas
(FPB) ¢ eliminar os sinais em torno das freqiiéncias 2f1, 23, e fi+ f2. Os filtros g(¢) sdo
filtros casados e idénticos ao filtro formatador de pulso do transmissor. Neste sub-
item, o canal ¢ considerado AWGN com banda B = I/T+Af. O ruido n(¢) ¢ aditivo,
gaussiano e branco, com densidade espectral N, /2 e média nula.

Os sinais demodulados e amostrados d(m) e d»(m), como indicados na Figura
5.2, passam por um sistema de deteccdo de simbolos que resulta na estimativa dos

simbolos transmitidos x;(m) e x2(m), dada por x,(m) e x2(m), respectivamente.

2cos(2nf 1+q) .
t=m
d(n _d X, (m)
g(?) @ _ l(m)!> 22 I
&?f‘é X, (m)
o wn | x,(m
s A A L

2cos(2pfytt+q)

Figura 5.2: diagrama de blocos do receptor.

O sinal 7(#), a entrada do receptor, ¢ dado por:

r() = {i x,(k)g(t— kT)} cos(2r fit+6)+ {ixz K)g(t— kT)} cosQr f,t+0)+n(). (5.1)

k=0 k=0

Com isso, os sinais d(f) e d»(¢) na saida dos filtros casados sao dados por

dy(0)= x,(k)g(t - kT)* g(1) +

k=0

{cos(2 TAft) {i x, (k) g(t— kT)}} xg(t)+n, (1), (5.2)

k=0
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d, (1) = x, (k) g(t —KT) * g (1) +

k=0

k=0

{cos(zmm{i 5, (k) g(r—kr)}}*gmw 0) (53)

em que os termos de ruido 7,(¢) e ny(¢) podem ser escritos como
m(O)=[2n(t)cos(2nfi1+Q)]*g(2), (54)
nay(H)=[2n(¢)cos(2nfrt+q)]*g(?). (5.5)
Desde que g(t)=sinc(¢/T)/T 2 ¢ a densidade espectral de poténcia de n(r) ¢é

No/2, a partir das egs. (5.4) e (5.5), chega-se aos seguintes resultados para as medidas

estatisticas de n(¢) e nao(?) [27]:

E[ni(t)]= E[nx()] =0, (5.6)
E[m()’1= Elm()’] = N, (5.7)
E[mi(t+0m(H)]= E[na(t+7)na(£)] = Nosine(/T), (5.8)

Eln (t+7)n,(¢)]= % ]Ecos(27zAf/1)sinc[(t —A)/Tsinc[(t+7—-A)/T]dA. (5.9)

Observa-se a semelhanga entre as eqgs. (5.2) e (5.3), que fornecem os sinais
demodulados, com a eq. (4.6) do Capitulo anterior. Fazendo o desenvolvimento
analogo ao que foi feito para o caso de sinais M-QAM, na sec¢do 4.1, ou simplesmente
anulando-se a parte imaginaria nas eqs. (4.18) e (4.19), chega-se as seguintes

expressoes para os sinais demodulados e amostrados nos instantes m7, di(m) e dx(m)

dy(m)=x,(m—L)+

(1- TAf)i sinc[(1-TAf)(i—L)]cos[#TAf 2m+ L —i)]x,(m—1i)

i=0

+n,(m—-1L), (5.10)
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d,(m)=x,(m—-L)+

(- TAf)i sinc[(1— TAf)(i — L) cos[zTAf (2m + L —i)]x, (m — i)

i=0

em que 2L+1 ¢ o numero de termos significativos da seqii€éncia em k sinc[(1-74f)(m-
k)] para cada instante m, ¢ nj(m-L) e ny(m-L) sdo ruidos gaussianos brancos e
estaciondrios com as seguintes caracteristicas estatisticas que sao derivadas das egs.

(5.6)-(5.9):

E[m(m)] = E[na(m)] =0, (5.12)
E[m(m)’] = E[na(m)*] = No, (5.13)
E[ni(Dni(k)] = E[na(Dna(k)] = 0, para [ # k , (5.14)
E[n,(Dn, (k)] = N, Tcos(27rAij)sinc(l — x)sinc(k — x)dbx. (5.15)

Observa-se pelas egs. (5.12)-(5.15) que os processos gaussianos {n;} e {m»} sao
independentes com variancia Ny e média nula. No entanto, eles sdo correlacionados e
conjuntamente ndo-estacionarios. O fator 7 ¢ retirado dos argumentos dos sinais em
(5.10) e (5.11) por questdo de simplificacdo da notagdo. De fato, di(m) e da(m)
indicam os sinais d;(#) € d»(f) amostrados no tempo ¢=mT.

Nota-se pelas egs. (5.10) e (5.11) que cada um dos sinais demodulados d;(m) e
d>(m) contém o simbolo desejado somado ao ruido gaussiano e aos 2L+1 termos de
interferéncia (ICI) originados pelo outro sinal m-PAM. Como ja mencionado
anteriormente, este modelo também ¢ adequado para um sistema com dois usuarios.

E evidente que os termos de ICI dificultam a detec¢do do simbolo desejado e
degradam o desempenho do sistema. Observa-se também que o sinal de interferéncia
¢ equivalente a saida de um filtro linear de resposta finita e variante no tempo que

tem como entrada os simbolos do outro sinal PAM.
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A Figura 5.3 mostra o modelo, desenvolvido originalmente neste trabalho,

representando o sistema desde a transmissao até a demodulagao.

xm_ o h,,(m)

—> h,,(m)

— = hy,(m)

xz(”T o)

Figura 5.3: modelo do sistema.

Os filtros hyy(m), hyi(m), hyz(m), e hy(m) podem ser descritos na forma

vetorial como segue

hi(m) = haa(m)=[0 0 ... 1 ...0 0], (5.16)

hlz(m) = h21(m) :[ h()(m) hj(m) th(m) ], (517)

em que

hi(m) = (1-TAf) sinc[(1-TAf)(i-L)]cosn TAR2m+L-i), i=0,...2L.  (5.18)

Nota-se que cada componente 4; dos vetores hyi(m) e hy2(m) é funcdo de m. Mas,

desde que haja um perfeito sincronismo de portadora e simbolo, os coeficientes /,(m)

sdo completamente conhecidos pelo receptor.
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Canal linear invariante no tempo

Receptor com somente uma conversdo de freqiiéncia
Supde-se que c(f) representa a resposta impulsiva do canal banda-base
equivalente para a freqiiéncia f;. O sinal banda-base equivalente transmitido s5(¢)

pode ser expresso como sendo
5,(0) =D x,(k)g(t =kT)+ ) x,(k)g(t —kT)e"™, (5.19)
k=0 k=0
enquanto o sinal banda-base equivalente recebido r4(¢) ¢ dado por

(0= 5 (gt~ kD) *e(t) + Y, ()~ kT)e ™™ T*c(t)+ (1), (5.20)

em que z(f) ¢ o ruido banda-base equivalente sendo portanto gaussiano, branco,
complexo, média nula e func¢do de autocorrelagdo dada por R.(7) = Nod(7).

A Figura 5.4 ilustra o diagrama de blocos de uma primeira idéia de receptor
que utiliza apenas um conversor de freqiiéncia. O sinal banda-base recebido passa
pelos filtros pl*(-t) e pz*(-t) que estdo casados aos pulsos g(t-kT)*c(t) e
[g(t-kT)e" 2pDﬁ]*c(t) respectivamente e sao dados por

pi(-0) =g (-ty*c (-0), (5.21)
pa(-0) = [g'(-1) PPN (o), (5.22)
Os sinais d;(f) e dy(?) resultantes sdo por sua vez amostrados a uma taxa 1/7 para

gerar os sinais demodulados d;(m) e d»(m). Os sinais demodulados d;(m) e d>(m) sao

finalmente entregues ao detector de simbolos.
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t=mT _
rb(t) pl*(-f) dl(t)/ dl(’/”):> ° e _x‘;(m)
20) S8
—»f Conv. |— 2 E| _
fﬁ pz*(-t) dz(t)_/ d2(m):> é" E _);2("1)
ry(?)

Figura 5.4: diagrama de blocos do receptor para canal nao-ideal.

Nota-se pela eq. 5.22 que o filtro casado p »(-7), devido a fungdo exponencial
que multiplica g (-7), é variante no tempo. Para cada valor de k tem-se um pulso com
forma de onda diferente. Esta caracteristica ndo ¢ desejavel para um receptor porque
aumenta em demasia a complexidade. Portanto, esta arquitetura de receptor ¢
descartada.

Em seguida, apresenta-se outra estrutura de receptor para o caso, em estudo,
em que dois sinais m-PAM ndo-ortogonais com superposi¢do espectral sdo

transmitidos em um canal com dispersao temporal.

Receptor com duas conversoes de freqiiéncia
Supde-se que o transmissor ¢ 0 mesmo representado na Figura 5.1 e que c(?)
representa a resposta impulsiva do canal banda-base equivalente tanto para freqiiéncia
f1 como para f,. Portanto os sinais de banda-base equivalentes recebidos 71(?) € 752(?),

para as portadoras f) e f> respectivamente, podem ser expressos como sendo

0 = 3 (gt —kT) *ct)+ 3 %, (gt —kT)e ™ T c(t) +2,(0),  (5.23)

ro ()= 2 x5 ([t —kT)e ™ * (1) + D x, (k) g(t —=kT) *c(t) + 2, (1), (5.24)

k=0 k=0
em que zi(f) e zx(f) sdo os ruidos de banda-base equivalentes sendo portanto
gaussianos, brancos, complexos, média nula e fun¢do de autocorrelagdo dada por

R..(7) = R.(7) = Nod(7).
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O receptor emprega dois conversores de freqiiéncia para gerar os sinais de
banda-base que sdao processados conforme o diagrama de blocos ilustrado na Figura
5.5. Os sinais recebidos 71(f) e rp(f) passam pelo filtro casado [g*(—t)*c*(—t)],
resultando nos sinais d(¢) e da(t), que por sua vez sdo amostrados a uma taxa 1/7 para
gerar os sinais demodulados d;(m) e dy(m). Os sinais demodulados d;(m) e d>(m) sao
finalmente entregues ao detector de simbolo. Destaca-se que esta configuracdo de

demodulador gera as estatisticas suficientes para deteccao dos simbolos xi(k) e xa2(k)

[38, 39].

t=mT
! X, (m)
Conv. FL()D g*(-t)*c*(-t) dl(t)/ dl(m)D o % _‘>1
T’(t) ? 18 2
r n| x(m
Conv. F2o g (-)*c*(-t) a0 _. d2(m)> A 3 2

Figura 5.5: diagrama de blocos do receptor com duas conversdes para canal nao-
ideal.

As expressdes matematicas dos sinais demodulados d;(m) e dx(m) sdo

d,(m)= i x,(k)h,,(m—k)+ i x,(k)h,,(m—k)+w,(m), (5.25)
d,(m) = i x,(k)h,(m—-k)+ i x,(k)hy,(m—k)+w,(m), (5.26)

em que /hy1(m-k), hia(m-k), hai(m-k), e hypp(m-k) sdo amostras nos instantes t=(m-k)T

dos seguintes filtros respectivamente:

hi(t-kT) = [g(t-kT)*g (-0)]*[c(t)*c (-1)],

na(t-kT) = {[gU-KT)e™ ] *g (-0} ¥[e(®) * (0],

hai(t-kT) = {[g(t-kD)&*PT* g (-0)} *[c(t)*c (-D)],
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ho(t-kT) = [g(t-kT)* g (-1)]*[c(t)*c (-1)].

A seqliéncias {w;} e {w,} sd@o também amostras a cada periodo 7 dos processos
wi(0) = z1()* [¢ ()% (-0)],
e wat)=zt)* [ (-0)*g (-0)].

Desde que g(f) = sinc(#/T)/T *, pode-se chegar as seguintes expressdes para os

filtros equivalentes ao sistema completo incluindo o transmissor, o canal e receptor:
Iy (t=kT) = sinc[(z —kT)/ T]*{c() * " (-1)}, (5.27)
hy, (t—kT) = {(1-TAf)sinc[(1/ T — Af )t —kT)]e’”™ “* Dy *{c(t) *c" (—1)},  (5.28)
hyy (t=kT) = {(1=TAf)sinc[(1/ T = A )(t = kT)]e "™ Dy e(t)* " (-1)},  (5.29)
hyy (t=kT) = {sinc[(¢ —kT)/ TT} * {e(t) * " (=1)}. (5.30)

Supondo que o canal tem a resposta ao impulso c(f) de duragdo finita, das
equagdes (5.27)-(5.30), conclui-se que, para um dado instante =mT, existe um
numero inteiro L tal que para |m-k| > L, k=0,1,2,..+9[, todos os termos das
seqiéncias {h1 (mT-kT)}, {hio(mT-kT)}, {hay(mT-kT)}, e {hox(mT-kT)} sdao nulos. Ou
seja, os filtros digitais equivalentes tém respostas finitas com no maximo 2L+1
termos nao-nulos. Portanto o modelo apresentado na Figura 5.3 para o canal ideal
também serviria para descrever este tipo de canal. As componentes dos vetores
hy1(m), ha1(m), hya(m), e haa(m), representando os filtros na Figura 5.3, sdo os 2L+1
coeficientes ndo-nulos das seqiiéncias {h;|(mT-kT)}, {hoy(mT-kT)}, {hio(mT-kT)}, e
{hoo(mT-kT)} respectivamente. As eqs. (5-27)-(5-30) também permitem concluir que
as componentes de hy;(m) e hya(m) sdo invariantes com relacao a m, pois depende

somente de (m-k), enquanto as componentes de hyi(m) e hya(m) sdo variantes no
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tempo pois dependem de (m+k). Uma diferenca importante com relagdo ao canal

ideal ¢ a existéncia de mais de um coeficiente nao-nulo nos filtros hy(m) ¢ hy(m).

Isto significa que além da interferéncia ICI ha também interferéncia intersimbolica,

como esperado.

Exemplo

Neste exemplo, para um canal de banda-base com resposta impulsiva dada por

c(t)=93(¢)+ ad(¢-T), em que a ¢ uma constante real, determina-se os coeficientes dos

filtros hyi(m), hai(m), hia(m), e hyp(m) do modelo equivalente bem como as

propriedades estatisticas dos ruido wi(m) e wa(m).

Desde que
[c(t)*¢"(-0)]= (1+a*)3(t)+ ad(+-T)+ ad(t+T),
pelas egs. (5.23)-(5.26), tem-se

hy (t—kT)=(1+a*)sinc[(t —kT)/ T+ asinc[(t —kT —T)/T]+
asinc[(t—kT+T)/T],

hy, (t—kT) = (1= AT){(1+a)sinc[(1/ T — A )(t — kT)Je™ "
+asinc[(1/T = Af)(t —kT —T)]e™ 0 4
asinc[(1/T — Af)(t — kT +T)]e™ 701

hy, (t—kT) = (1-AMT){(1+a”)sinc[(1/T — Af)(t - kT)Je ™ 0++D)
+asinc[(1/T — A )t —kT —T)le ™ D 4
asinc[(1/T — Af)(t — kT +T)le ™ 7+

hy, (t—kT)=(1+a*)sinc[(t —kT)/ T+ asinc[(t —kT —T)/ T+
asinc[(t —kT+T)/T].

(5.31)

(5.32)

(5.33)

(5.34)

(5.35)
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Portanto, desde que o valor assumido pela fun¢do sinc[(1-74f)(m-k)], presente nas
eqs. (5.33) e (5.34), pode ser considerada desprezivel para |m-k| maior que um dado

L, os sinais demodulados d;(m) e d»(m) podem ser expressos por

dym)= 3y Gmyx(m =)+ 3 b Gomy(m =)+ (m), (s37)

d,(m) = Zl By, (i, m)x, (m — i) + ZL By, (i, m)x,(m — i)+ wy(m),  (5.38)
i— i—1
em que os coeficientes hy1(i,m), hyi(i,m), hi2(i,m), € ha(i,m) sdo assim definidos:
hi(i,m)= hy(t-kT), para t=mT e k=(m-i)T,
ho1(i,m)= hy\(t-kT), para t=mT e k=(m-i)T,
hi2(i,m)= hyo(t-kT), para t=mT e k=(m-i)T,
hoo(i,m)= hy(t-kT), para t=mT e k=(m-i)T.

E interessante observar das eqs. (5.37) e (5.38) que os sinais demodulados d;(m) e
d>(m) contém os simbolos desejados x;(m) e xy(m) respectivamente e também seus
pré e pos-cursores que representam IES. Além da IES, as eqs. (5.37) e (5.38) também
evidenciam a existéncia 2L+1 termos de ICI. Note que se Af7T =1, toda ICI se anula.
Desde que neste exemplo [g*(—t)*c*(—t)] =g(t) + g(++7) e g(t) = sinc(t/T)/T ”,
facilmente verifica-se que as funcdes de autocorrelacdo de wi(?) e wa(f), Rwi(T) e

Ryw»(T)  respectivamente, sao dadas por
Ry1(T) = Run(T) = (1+a%)sine(T/T)+ asinc[(T— T)/TT+ asinc[(T+ T)/T]. (5.39)

A partir da eq. (5.39) deriva-se as seguintes expressdes para a autocorrelacdo dos

processos discretos wi(m) e wy(m):
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(1+a*), sel=k,
Elw (Dw (k)] = E[w,(Dw, (k)] = a, se |l-k[=1,
0, se | I-k |> 1. (540)

Os ruidos de banda-base equivalentes z(f) e zx(f) podem se escritas como

sendo
z1(f) = 2n(1) e\,
() = 2n(t) e,

em que n(¢) € o ruido na entrada do receptor sendo aditivo, gaussiano e branco, com
densidade espectral Ny /2 e média nula. Por outro lado, as parcelas de ruidos w;(?) e

ws(?) estdo relacionadas com z;() e z»(¢) da seguinte forma:
wi(?) = z(()*[ g(1) + g(++D)], (5.41)
wa(t) = z2(0)*[ g(?) + g(t+T)]. (5.42)

A partir das eqgs. (5.41) e (5.42), chega-se a expressdo abaixo para correlagdo cruzada

dos processos discretos no wi(m) e wy(m):

E[w,(Dw,(k)]=N, Tej 2 fsine(k — x)sinc(! — x) + asinc(k — x)sinc(/ — x +1)

+ asinc(k — x +1)sinc(/ — x) + a’sinc(k —x + 1)sinc(/ —x + 1) }dx.  (5.43)

Este exemplo ilustra que o modelo discreto no tempo mostrado na Figura 5.3 ¢
perfeitamente adequado para representar o sistema tanto para canal AWGN como o
para canal linear com dispersdo temporal. Portanto, as técnicas de detec¢do de
simbolo, que serdo apresentadas neste capitulo, podem ser, a principio, aplicadas aos

dois casos de canais.
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Sobre o valor de L

Uma questdo importante sobre o modelo para o canal apresentado na Figura
5.3 ¢ definir qual o valor de L a ser utilizado. O valor de 2L+1 representa o nimero
de termos interferentes. Quanto maior for o valor de L maior a complexidade do
modelo.

Simulou-se o sistema 2-PAM em um canal AWGN com diferentes valores de
L (L=1, ..., 5) e AfT=1/3 para determinar a taxa de erro de simbolo (TES) quando a
detecgao ¢ feita com um circuito decisor de limiar. Como era de se esperar, observa-
se que a taxa de erro de simbolo ¢ bastante elevada devido a ICI. No entanto,
observa-se também que o resultado praticamente ndo se altera para os diferentes
valores de L conforme ¢ mostrado na Figura 5.6, na qual estd ilustrado o resultado de
simulagdo da taxa de erro de simbolo para o caso de PAM binario sem (AfT=1) e
com superposicao espectral (AfT =1/3) e L=1, 3, 5. Estes resultados indicam que os
termos interferentes mais significativos estdo nos instantes do (m-L-1), (m-L), e (m-
L+1) que correspondem aos instantes do simbolo desejado, (m-L), e os instantes
vizinhos.

Na proxima secdo discute-se a ado¢ao de um estimador de seqiiéncia de
maxima verossimilhanga (MLSE, do inglés Maximum-Likelihood  Sequence

Estimator) como a solugdo para deteccdo de simbolos.
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Figura 5.6: TES para dois sinais 2-PAM sem (7TAf =1) e com (TAf =1/3)

superposi¢ao.

5.2 — Deteccio de simbolo aplicando-se o critério de maxima-verossimilhanca

aos sinais demodulados de forma disjunta

O estimador de seqiliéncia de maxima verossimilhanga para deteccao de
simbolos em sistema PAM com interferéncia intersimbodlica tem sido apresentado na
literatura [24, 38, 43]. O presente problema de deteccdo se diferencia da situacdo
convencional porque ha também interferéncia entre portadoras e o canal equivalente
apesar de linear com resposta finita ¢ variante no tempo. Mesmo assim, este problema
pode ser resolvido de uma forma anéloga ao que ¢ delineado em [24, 38] através da
otimizagdo de uma dada métrica. Técnica semelhante tem sido apresentada em [40,
41, 42] para cancelamento de interferéncia de co-canal.

Para o canal AWGN, suponha que uma seqiiéncia de N simbolos

demodulados, representada pelo vetor dy = [ di(1), di(2), ... , di(N) 1", é observada
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pelo sistema de deteccdo de simbolos. Desde que o ruido ni(m-L), eq. (5.10), ¢
gaussiano e branco, a fun¢do de densidade de probabilidade de d; condicionada ao
conhecimento de x;=[x1(1-L), x;(2-L), w.. ,xi(N-L) 1" e x3=[ x2(1-2L), x2(2-2L), ...
,x2(N) 1" ¢é dada por

P, (dy [ Xy,X,) = ﬁ P, {dl (m) - {xl (m-L)+ i h,(m)x,(m — i)}}, (5.44)
em que
R Sy
pn, (nl)_\/r]ivoexp( ANO) (545)

e os coeficientes h(m) sdo dados pela eq. (5.18). Como ja observado anteriormente,
na hipotese de perfeito sincronismo de simbolo e portadora, embora os coeficientes #;
sejam variantes com o tempo, eles sdo disponiveis no receptor. Entretanto, havendo
alguma imperfeicdo no sincronismo, os valores de #h(m) podem desviar
significativamente daqueles definidos pela eq. (5.18). Isto pode provocar um grande
impacto no desempenho do sistema. Uma maneira de contornar este problema ¢ o
emprego de seqiiéncias de treinamento para determinar os coeficientes do canal.

O detector MLSE escolhe entre as possiveis seqiiéncias de simbolos
transmitidos Xy € Xp aquelas que maximizam a fun¢do densidade de probabilidade

definida pela eq. (5.44), ou de forma equivalente, minimizam a métrica W dada por
N 2L )
Q= {d,(m)=[x,(m=L)+ D h(m)x,(m =]} (5.46)
m=1 i=0

O algoritmo de Viterbi [24, 38, 43] ¢ uma técnica numericamente eficiente
para a minimizacdo da métrica W sobre todas as possiveis combinagdes das
seqiiéncias Xy e X,. Na verdade, o algoritmo a ser utilizado aqui ¢ uma extensdo do
algoritmo de Viterbi convencional [24, 38, 43], considerando que os simbolos
interferentes sdo também incluidos na defini¢ao dos estados da trelica associados ao

algoritmo e os coeficientes do filtro equivalente do canal sdo variantes no tempo.
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Apresentam-se a seguir os detalhes do algoritmo utilizado no qual adota-se
L=1 e a modulacdao 2-PAM. Assim, o canal equivalente para o sinal demodulado

di(m) ¢é representado pela Figura 5.7.

X, (m)

d,(m)

n(m-1)

Figura 5.7: Canal equivalente para 2-PAM e L=1.

Definindo o estado do canal no instante m, como sendo o  vetor
E@m) = [ x1(m-1), xa(m-1), x(m-2)], e reconhecendo que a entrada do canal ¢ o vetor
[x1(m), x2(m)], o diagrama de trelica do algoritmo de Viterbi tem a forma indicada na
Figura 5.8. Destaca-se nesta figura que o canal ¢ constituido de 8 estados, pois o
mesmo tem o memoria total igual a 3 e a modulagao ¢ 2-PAM.

Sendo m o total dos possiveis simbolos do sinal m-PAM, pode-se verificar que
o numero de estados da trelica do algoritmo de Viterbi para este modelo de canal ¢
dado por m ™. Portanto, a complexidade do detector cresce exponencialmente com
o valorde L.

A métrica associada a cada estado / no instante m ¢ dada por [43]

Y (I)=min[Y, ()+G (,0)], i=1.8,

em que G,(i,/) ¢ a métrica incremental para passar do estado i no tempo m-1 para o

estado / no tempo m e ¢ definida como:

G, (0,0) ={d,(m)=[x,(m—=1)+ Zh,»(M)xz(m - D
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Se a estrutura da trelica ¢ tal que o estado i no tempo m-1 ndo esta conectado ao
estado / no tempo m, define-se métrica incremental como sendo Gy (i,/) = 1.

A inicializagdo do algoritmo (m=1) se d4 com a seguinte métrica:

Yi(i)=6G(1i), i=1,..,8.

e e e
e e e
.‘JI“I‘II
LN ® , 
."‘f‘l‘
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[ N ®
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Figura 5.8- Trelica do algoritmo de Viterbi.

Na préoxima secao, estuda-se um novo detector em que o critério de maxima-

verossimilhanga ¢ aplicado conjuntamente ao dois sinais demodulados.

5.3 — Detecciao de simbolo aplicando-se o critério de maxima-verossimilhanca

conjuntamente aos dois sinais demodulados
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Fundamentos

A técnica de deteccdo de simbolo proposta na secdo anterior, baseada no
critério de maxima-verossimilhanga aplicado individualmente a cada seqiiéncia de
simbolo, embora eficiente, ndo é 6tima porque somente metade das informacodes
disponiveis ¢ utilizada no processo de otimizacdo. O segundo sinal demodulado
também traz informagdes relevantes para a deteccdo do primeiro. Nesta secdo,
apresenta-se o estimador MLSE, em que as seqiiéncias de sinais demodulados
{di(m)} e {dx(m)} sdo conjuntamente consideradas. Infelizmente, neste caso, ndo ¢
possivel empregar o algoritmo de Viterbi para a deteccdo de simbolo porque os
processos {ni(m)} e {mx(m)}, inerentes aos sinais demodulados, ndo sdo
independentes. No entanto, esta estratégia de otimizagdo conjunta ¢ globalmente
Otima e minimiza a probabilidade de erro de deteccao [24, 44].

Para o canal AWGN, suponha que uma seqiiéncia de N simbolos de cada um
dos sinais demodulados {di(m)} e {d.(m)}, representadas pelos vetores,
di=[di(1), di2), ... , di(N) 1 e dy=1[do(1), ds(2), ... , do(N) 1", sdo observadas
pelo sistema de deteccdo. Desde que os processos ni(m) e ny(m) sdo gaussianos, a
funcdo densidade de probabilidade condicional conjunta de dy e d,, supondo que
x1 = [ xi(1-L), x;(2-L), ... , xi(N) 1" e xa=[ x2(1-2L), x2(2-2L), ... , x2(N) ]* sdo

conhecidos, pode ser escrita como [24]

p(d,,d, |[x,x,) = eXp[—(d—H)TC_I(d—H)/ﬂ, (5.47)

1
(27)" (det C)"?

em que

d=[d\(1), di(2),....di(N), dx(1), dx(2),....d»(N) 1",
= (w1 (1), @1(2)seees riN), ra(1), p2(2), o 5 u2(N) 1,

sendo p;(m), po(m) as médias de di(m) e d(m), e C denota a matriz de covariancia

do vetor d=p+n, em que
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n=[n(1-L), n(2-L), w. , m(N-L), na(1-L), no(2-L), .. , na(N-L)]".

A matriz de covariancia C ¢ quadrada de dimensdo 2N x 2N com a seguinte forma:

NJ R
c=| ,
R N,

em que I denota a matriz identidade com dimensdo NxN e os elementos r;; da matriz

R (NxN) sao dados por
rij = E[m(Dma))], (5.48)

e podem ser avaliados pela eq. (5.15). As médias u;(m) e ux(m), componentes do

vetor n, conforme egs. (5.10) e (5.11), sdo dadas por
2L
py(m)=x,(m—L)+ z h(,‘ (m)x,(m— j),
=0

Ha(m) = x; (m =LY+ 2 by (m)x, (m = j), (5.49)

em que os coeficientes s;(m) sdo dados pela eq. (5.18).
O detector MLSE decide, entre todas as possiveis seqiliéncias de simbolos
transmitidas X; € Xz, por aquelas que maximizam a func¢io densidade de probabilidade

definida pela eq. (5.47), ou de forma equivalente, minimizam a métrica VW dada por:

W =(d-p)'C'(d-p). (5.50)

E interessante mencionar que esta métrica W é chamada de distancia de Mahalanobis
[45, 46].

Para dois sinais m-PAM, o detector MLSE tem que calcular a métrica definida
pela eq. (5.50) para m?" seqiiéncias antes de fazer a decisdo. Obviamente a
complexidade deste detector ¢ proibitiva na pratica. Mas ¢é interessante estuda-lo e

conhecer seu desempenho porque ele representa uma referéncia do que melhor pode-
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se alcangar com o presente sistema que transmite dois sinais m-PAM nao-ortogonais,

banda limitada, e com separagdo entre portadoras menor do que a taxa de simbolos.
Andlise de desempenho

Determina-se, nesta andlise, um limitante superior para a probabilidade de
erro de simbolo para o detector MLSE.

Suponha que sejam transmitidas duas seqiiéncias de N simbolos {x;} e {x2}
representadas pelo vetor x;= [x14(1), x11(2),..., X1{(V), x2:(1), x212),..., X24(N)]", com i =
1,2,...,m 2N A métrica associada ao vetor X;, que ¢ computada pelo detector MLSE

no receptor, ¢ dada por
W, =d-p,)'C'(d-p,), (5.51)

em que d ¢ o vetor de simbolos demodulados e p; é o vetor média, calculado a partir
de x; e da eq. (5.49). Desde que d = w; + n, tem-se que a métrica W,, associada ao

vetor x;, representando as seqiiéncia corretas, se reduz a
_ Te~-1
W;=n C n. (5.52)

Por outro lado, tem-se que a métrica W, associada a qualquer outro vetor X; # x; ¢é

dado por
W, =m-p,) C (n-py), (5.53)

em que ip = W; - Wi

Define-se o evento de erro ¢ como sendo a detec¢do de x; f x; no receptor
quando ¢ transmitido x;. Claramente, pelo funcionamento do detector MLSE, a
probabilidade de ¢;, indicada por P[g;], € igual a probabilidade de se ter W; < W,
para i f j. Portanto, a probabilidade de erro de detec¢do quando o vetor x; é

transmitido, definida como P;, pode ser expressa por
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J#I

P :P{Ugj}

em que o termo no lado direito da igualdade representa a probabilidade da unido de

todos eventos ¢; para j_f i Desde que os eventos ¢; sdo ndo-disjuntos, tem-se

N (5.54)

J#i

Note que a expressdo (5.54) define um limitante superior para a probabilidade
de erro de deteccdo P; que ¢ dado pelo somatdrio das probabilidades de cada evento
de erro ¢;. Por outro lado, para ocorréncia de ¢; deve-se ter W; < W, o que resulta,

considerando as egs. (5.52) e (5.53), em
Ple]=P[ pp'C'n>pp'Clpp /2], (5.55)

sendo pup = p; - p;. Reconhecendo que o vetor n é gaussiano, tem-se que 1y, C'n é

.y , e . A . T~-1 r 1
uma varidvel aleatdria gaussiana com variancia pp C pp e média nula. Portanto, de

(5.55) deriva-se [29]

Ple,)- Q["CT"]

(5.56)

E interessante observar que pp' C'pp indica a distdncia de Mahalanobis para o vetor
np = W, - ;. Portanto, quanto maior for esta distancia menor sera Plg;].

A probabilidade média de erro de detecg¢ao de seqiiéncia P,, para o detector
MLSE em estudo, considerando que todas as seqiiéncias sao equiprovaveis, ¢ dado
por

2N

L %)
i=1

£y = (5.57)

m2N
Usando as eqgs. (5.54), (5.56) e (5.57), e reconhecendo que cada seqiiéncia recebida
transporta 2N simbolos, e ainda que a probabilidade de ocorréncia de erro em apenas

um simbolo numa seqiiéncia detectada incorretamente ¢ muito maior do que a
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ocorréncia de erro em mais de um simbolo, pode-se aproximar a probabilidade média

de erro de simbolo P por

~ b p,C™ u
Ps=ﬁ— i ZZQ Vo (5.58)
i=l j#i

5.4 — Resultados numéricos

Deteccio usando um sinal demodulado

Apresenta-se a seguir alguns resultados de simulagdes do sistema em que o
algoritmo de Viterbi, como descrito na Secdo 5.2, ¢ usado como o sistema de
deteccdo de simbolos para um canal AWGN. No exemplo simulado, adota-se PAM
binario com simbolos independentes, identicamente distribuidos e equiprovaveis, e
canal equivalente com L=1.

Avalia-se a taxa de erro de simbolo para diferentes condi¢des de superposi¢ao
espectral. A Figura 5.8 compara a TES para o caso sem (7Af= 1) e com superposi¢ao
espectral (TAf=8/9, 3/4, ¢ 1/3).

Os resultados da Figura 5.9 mostram claramente que o desempenho piora a
medida que o grau de superposi¢do aumenta, como era esperado.

A Figura 5.10 mostra a curva de desempenho do sistema para as seguintes
alternativas de detecgdo: (a)- algoritmo de Viterbi, e (b)-decisor de limiar. Vé-se
pelos resultados que o detector (a) apresenta um desempenho bem superior ao
detector (b) quando a relagdo sinal-ruido cresce. Isto indica que a técnica de detecg¢ao
aqui proposta ¢ capaz de reduzir o efeito da ICI. Desde que o detector MLSE
utilizado neste caso ¢ derivado, usando-se apenas um dos sinais demodulados (d;(m)
ou da(m)), ndo é aproveitada toda a informagdo disponivel. E de se esperar que uma
otimizagdo conjunta de d; e dj, cujos resultados apresenta-se em seguida, tenha um
desempenho melhor do que o aqui encontrado. No entanto, ndo ¢ possivel utilizar
diretamente o algoritmo de Viterbi numa otimizagdo conjunta porque os ruidos n; e

1, sdo correlacionados.
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Figura 5.9: TES para diferentes condi¢des de superposi¢do espectral.
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H —<— Algoritmo de Viterbi
—&— Decisor de Limiar
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Figura 5.10: comparacdo entre detec¢do com Viterbi e decisor de limiar.
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Detecgao conjunta dos dois sinais demodulados

Canal AWGN
Simula-se um sistema com dois sinais PAM binarios, AfT=1/3, and L=1 em
um canal AWGN. Neste caso, os filtros do modelo equivalente do sistema, descritos

na Figura 5.3 sdo

hy1(m) = hy(m) = [0 1 0],

h12(m)= h21(m)=[ho(m) hl(m) hz(m)],
cm que

ho(m)=0,2757cos[r(2m+1)/3],

h1(m)=0,6667cos[r(2m)/3],

ha(m)=0,2757cos[r(2m-1)/3].

Nota-se que os coeficientes dos filtros ho(m), hi(m), e hy(m), embora sejam
dependentes de m, sdo periddicos com periodo P = 3, resultando em somente trés

possiveis filtros:

h1>(0)= hy1(0) =[ 0,1379  0,6667 0,1379],
hi>(1)= hai(1) =[-0,2757 -0,3333 0,1379],
hi»(2)= hyy(2) =[ 0,1379 -0,3334 -0,2757].

De forma a reduzir a complexidade e o tempo de computagdo, o detector
implementado na simulagdo usa seqiiéncias com comprimento N igual a 5. E esperado
um melhor desempenho se o comprimento das seqiiéncias for maior. Uma
particularidade do detector implementado na simulagdo ¢ que, do bloco de cinco
simbolos detectados para cada portadora, apenas os quatro primeiros sao

considerados. Por exemplo, supondo que x;(1), x1(2), x1(3), x1(4), € xi(5) sejam os



98

simbolos detectados pela aplicacdo do critério de maxima-verossimilhanga, apenas
x1(1), x1(2), x1(3), e x1(4) sdo aproveitados. Descarta-se x;(5). A razdo para este
procedimento ¢ melhorar o desempenho do sistema. Pelas eqs. (5.10) e (5.11) pode-se
verificar que x;(5) praticamente ndo contribui na formacdo dos simbolos
demodulados entregues ao detector. Ele s6 ¢ utilizado em d»(5), mas entra de uma
forma bastante atenuada. Esta estratégia aumenta bastante o valor minimo da métrica
1y C'up que indica a distincia entre a seqiiéncia correta e uma seqiiéncia que resulte
em erro.

A Figura 5.11 mostra a taxa de erro de simbolo (TES) obtida para o detector
MLSE conjunto em fun¢ao da energia de simbolo por densidade de ruido (Ey/Ny).
Nesta Figura apresenta-se também o desempenho de um sistema PAM convencional,
do detector implementado com o decisor de limiar, bem como o limitante superior da

probabilidade de erro de simbolo derivado na sec¢do anterior.

108

10

10°

TES

107

-~ Detector étimo
—»— Decisor de limiar
— 2-PAM convencional
10°E — Limitante superior

Figura 5.11: TES para sistema com dois 2-PAM superpostos, TAf =1/3, usando

detector 6timo e decisor de limiar comparados ao 2-PAM convencional.
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Os resultados mostrados na Figura 5.11 indicam claramente que o detector
MLSE conjunto tem um 6timo desempenho. A perda comparada com o sistema PAM
convencional ¢ inferior a 1dB para a condi¢io de TES = 107. A discrepancia entre o
limitante superior da probabilidade de erro de simbolo e a TES simulada para valores
reduzidos de relagdo sinal ruido é uma caracteristica deste tipo de limitante [48].

Resultados comparando a taxa de erro de simbolo do detector MLSE que usa
s6 um sinal demodulado, e o que usa os dois sinais estdo mostrados na Figura 5.12

para a detec¢do de dois sinais 2-PAM com AfT =1/3.

TES

[ | & Detector conjunto
[ > Detector disjunto

10° I 1 I 1 I I 1 I I
1] 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Es/No(dB)

Figura 5.12: Comparacgdo da TES entre o detector MLSE que utiliza os dois sinais

demodulados e aquele que so6 utiliza um sinal.

Canal ndo-ideal
Simulou-se um sistema com dois sinais PAM binarios, AfT=1/3, e L=2 em um
canal com resposta impulsiva c(f)= X¢)+ adt-T). A partir das eqgs. (5.37) e (5.38)

determina-se os coeficientes dos filtros equivalentes que sao dados por
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hy (i,m) = h,,(i,m) = (1+ a”)sinc(i — 2) + asinc(i — 3) + asinc(i - 1), i=0,...,4,

hy, (m,i) = hy, (m,i) = (1= AfT){(1+a*)sinc[(1/ T — Af)(i — 2)] cos[zAf (2m + 2 —i)]
+ asinc[(1/T — Af)(i—3)]cos[zAf 2m +1—i)]+
asinc[(1/T —Af)(i—1)]cos[7zAf 2m +3 —-i)]}, i=0,...,.4.

A Figura 5.13 mostra a taxa de erro de simbolos do detector MLSE conjunto,
com N = 5, para um canal AWGN e um canal cuja resposta impulsiva ¢

c(t)= At)+ adt-T) coma=0,5¢0,7.

TES
S

—— 2 sinais PAM, deteccéo MLSE, canal AWGN
— 1 sinal PAM convencional
—¥— 2 sinais PAM, deteccio MLSE, canal com a=0,5
10°L | == 2 sinais PAM, decisor de limiar, canal AWGN

—— 2 sinais PAM, deteccéio MLSE, canal com a=0,7

8 | | 1 | 1 | 1 | 1

Es/No(dB)

Figura 5.13: TES para detec¢do 6tima de dois 2-PAM superpostos, TAf =1/3, em
canal ndo-ideal, comparada ao caso de canal AWGN com detector 6timo e com

decisor de limiar, além do sistema 2-PAM convencional.
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E evidente pelos resultados apresentados na Figura 5.13 que a técnica de detecgdo
conjunta ¢ também eficiente para o caso do canal ndo-ideal.

O desempenho excelente do detector MLSE conjunto, e a grande diferenga da
taxa de erro de simbolo entre o 6timo e o proposto na secdo 5.2, sugere que podem
existir outras estratégias sub-Otimas de deteccdo de baixa complexidade com
desempenho mais proximo do otimo. O presente resultado também sugere a
possibilidade de dois sinais de banda limitada, ndo-ortogonais, dividirem a mesma

faixa de freqiiéncia e serem recuperados praticamente sem degradacao.

5.5 — Conclusio e perspectivas

E mostrado que o detector MLSE resultante da extensdo do algoritmo de
Viterbi, que utiliza s6 metade das informagdes disponiveis, ¢ eficiente ao ser aplicado
na deteccdo de dois sinais M-PAM nao-ortogonais, banda limitada e com
superposi¢do espectral. Ja o detector MLSE com otimizagdo conjunta apresenta um
excelente desempenho e quase elimina completamente o efeito da interferéncia para o
sistema estudado. Infelizmente o detector MLSE com otimiza¢ao conjunta nao pode
ser implementado pelo algoritmo de Viterbi por causa da correlacdo dos ruidos
inerentes aos sinais demodulados e, por conseguinte tem uma complexidade
proibitiva na pratica.

A grande diferenca de desempenho entre os dois detectores estudados sugere a
possibilidade existir outras estratégias sub-otimas de deteccdo de baixa complexidade
com desempenho mais proximo do otimo. Portanto uma linha de pesquisa
interessante seria a busca destas técnicas de detec¢ao sub-6timas.

Outros topicos de estudo de interesse sdo a extensdo da técnica para
modulagdo complexa e para sistemas com mais de duas portadoras.

Registra-se a seguir as contribui¢des apresentadas neste Capitulo:

e desenvolvimento de um modelo matematico para representar um sistema de
comunicagdo que emprega dois sinais M-PAM ndo-ortogonais, limitados em
banda, superpostos em freqliéncia com espacamento menor que a taxa de

simbolo, para canal AWGN e para canal linear com resposta impulsiva c(?);
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e derivagdo de um detector de simbolo para o sistema em estudo baseado no
critério de maxima-verossimilhanca, aplicado a somente um dos sinais
demodulados;

e concepcao e desenvolvimento de uma extensdo do algoritmo de Viterbi para
implementagdo do detector de simbolo MLSE aplicado a cada um dos sinais
demodulados;

e derivagdo de um detector de maxima-verossimilhangca com otimizagao
conjunta dos sinais demodulados e determinagdo de limitante superior da
probabilidade de erro de simbolo;

e avaliacdo de desempenho do sistema com os dois detectores propostos através
de simulagdo computacional.

No capitulo seguinte, apresentam-se estratégias sub-6timas de detecgdo para o
sistema de comunica¢do que emprega dois sinais M-PAM nao-ortogonais, limitados
em banda, superpostos em freqiiéncia com espacamento menor que a taxa de simbolo,

para canal AWGN.
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Capitulo 6

Técnicas Sub-Otimas de Detecciio para Dois Sinais
PAM Nao-Ortogonais, Limitados em Banda, e com

Superposi¢cao Espectral

Apresenta-se neste Capitulo dois novos detectores de simbolo para o sistema
de comunicacdo estudado no Capitulo 5. As técnicas aqui propostas estdo
fundamentadas nos conceitos de separagdo de fontes [19, 47, 49]. O primeiro detector
tem uma estrutura linear enquanto a outra abordagem de detec¢do emprega um
sistema nao-linear realimentado por decisdo. Parte-se do modelo equivalente discreto
no tempo derivado no Cap. 5 e chega-se as novas arquiteturas. Apresentam-se
também alguns resultados de desempenho dos detectores.

Este Capitulo estd organizado como se segue. Na secdo 6.1, o modelo do
sistema ¢ descrito, as expressdes dos sinais e dos ruidos sdo apresentadas. Na se¢do
6.2, discute-se as estratégias para separacao e detec¢ao de simbolo e propdem-se duas
estruturas de detectores. Os resultados de simulacdo para avaliacdo de desempenho
do sistema sdo apresentados na sec¢do 6.3. Na se¢cdo 6.4, conclui-se o Capitulo com
discussdo sobre o tema ¢ as perspectivas de novos estudos, bem como ¢ apresentado

um resumo das contribuigoes.
6.1 — Modelo do sistema
Neste ponto vale a pena apresentar novamente a Figura 5.3, aqui identificada

por Figura 6.1, na qual ¢ mostrado o modelo discreto proposto derivado no Cap. 5.

representando o sistema desde a transmissdo até a demodulagao.
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XI(WL'_D h,,(m)

—> h,,(m)

—  h,,(m)

——=>  h,,(m)

Figura 6.1: modelo do sistema.

As caracteristicas dos sinais da Figura 6.1 sd3o as mesmas apresentadas na secdo 5.1
para transmissao em canal AWGN. Os sinais demodulados e amostrados di(m) e

d>(m), cujas expressoes estao em (5.10) e (5.11), sao também aqui repetidas

dy(m)=x,(m—L)+

(1- TAf)i sinc[(1-TAf)(i — L)]cos[#TAf 2m + L —1i)]x, (m —i)

i=0

+n,(m—1L), (6.1)

dy(m)=x,(m—L)+

(1- TAf)ZZL: sinc[(1-TAf)(i — L)]cos[#TAf 2m + L —i)]x,(m —i)

i=0

+n,(m—1L), 6.2)

em que 2L+1 ¢ o numero de termos significativos da seqii€éncia em k sinc[(1-TAf)(m-

k)] para cada instante m, e nj(m-L) e ny(m-L) sdo ruidos gaussianos com as mesmas

caracteristicas que sao apresentada pelas eqgs. (5.12)-(5.15) e aqui sdo repetidas:

E[n(m)] = E[ny(m)] = 0, (6.3)
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E[ni(m)*] = E[na(m)*] = No, (6.4)
E[ni(Dni(k)] = E[na(Dna(k)] =0, para [ # k , (6.5)
Eln,(Dn,(k)]=N, Tcos(27rAij)sinc(l — x)sinc(k — x)dx. (6.6)

Os filtros hyi(m), hai(m), hia(m), € haa(m) podem ser descritos em forma vetorial

COmo seguc:

hii(m) = hpa(m)=[0 0 ... 1 ...0 0] (6.7)

h12(m) = h21(m) =[ ]’lo(m) h,(m) th(m) ] (68)

em que o elemento /,(m) ¢ dada pela eq. (5.18).
Tendo-se caracterizado estatisticamente os sinais demodulados d,(m) e dx(m),
e as parcelas de ruido a eles inerentes, o problema agora se resume em detectar as

seqiiéncias transmitidas {x;} e {x,} a partir das observacdes destas.

6.2 — Deteccao de simbolo

Como ja observado no Cap. 5, se a deteccdo de simbolo ¢ feita diretamente em
di(m) e dr(m), sem qualquer cancelamento da interferéncia de um sinal no outro, a
taxa de erro de simbolo ¢ bastante elevada conforme mostrado na Figura 5.5. Nota-se
que os filtros hy1(m), hyi(m), hi2(m), e haa(m) do modelo proposto apesar de serem
variantes no tempo, sdo conhecidos e seus coeficientes sdo dados pelas eqgs. (6.7) e
(6.8). Sao descritas na seqiiéncia duas configuragdes de detector de simbolo para o

sistema em questao.
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6.2.1 — Detector com estrutura de separacio linear

Esté4 evidente que cada sinal demodulado pode ser pensado como uma mistura
entre um sinal desejado de uma dada fonte e um segundo sinal que ¢ o resultado da
convolugdo do sinal de outra fonte com um filtro linear de resposta finita variante no
tempo. Estratégias de separacdo de fontes para uma situagdo muito similar, exceto
que os filtros sdo invariantes no tempo, tém sido discutida na literatura [50, 51, 52,
53, 54].

Se os sinais demodulados d;(m) e d,(m) passam através do sistema de duas
entradas e duas saidas, conforme ilustrado pela Figura 6.2, pode-se verificar que os

simbolos das duas fontes sdo separados quando as seguintes condigdes sao satisfeitas:

fll(m) = fzz(m) = h11(m) = hzz(m) , (69)
flz(m) = f21(m) = hlz(l’l’l-l): hzl(m-l). (610)
dl(”L v,(m)

—>  f,,(m)

— f,,0m)

— 5,0m)

£),(m)

dym) v.(m)

Figura 6.2: esquema de separagdo para de {x;} e {x2}.
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Usando as egs. (6.9) e (6.10), e supondo L=1, pode-se escrever os sinais

separados vi(m) e v,(m) como:

)= 3 e () Om i)+, ), 6.11)
w0m) = Y (e, m 1)+ ). 6.12)
em que

culmy=-ho(m-1)ho(m) (6.13)
€1 my=-hoon-1 () =1 -1, (6.14
ex(m)=1-[ho(m-1)ha(m)+hy2(m-1)+ha(m-1)ho(m-2)]. (6.15)
ex(my=-hi(m-Dha(m-1)-ho(m-1)hy(m-2), (6.16)
ca(my=-ha(m-1)hs(m-2), (6.17)

J1(m)y=n1(m-2)-ho(m-1)ny(m-1)- hi(m-1)ny(m-2)- hy(m-1)ny(m-3), (6.18)

Jo(m)y=na(m-2)-ho(m-1)n1(m-1)- hy(m-1)n1(m-2)-hy(m-1)n,(m-3).  (6.19)

Nota-se pelas eqgs. (6.11) e (6.12) que os sinais v;(m) e vi(m) de saida do
sistema de separacdo podem ser sintetizados como saidas de filtros transversais, e
que, ndo sdo ainda adequados para detec¢do porque os simbolos transmitidos neles
presentes estdo dispersos no tempo, resultando em interferéncia intersimbdlica.
Observe também que os coeficientes que multiplicam os simbolos transmitidos sao
dependentes do tempo. A situagdo ¢ similar a transmissdo da seqiiéncia de simbolos
através de um filtro linear variante no tempo, cujos coeficientes podem ser
representados pelo vetor c(m) = [co(m) ci(m) ca(m) c3(m) ca(m)] e em que as

componentes do vetor sao dadas pelas eqs. (6.13)-(6.17). Estad evidente a necessidade
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de equalizacdo dos sinais v;(m) e vo(m) para eliminacdo da IES. O detector proposto
¢ basicamente um sistema de separacdo como ilustrado na Figura 6.2 em série com
um equalizador. A Figura 6.3 mostra a cadeia completa do sistema, incluindo a

transmissdo, canal, demodulac¢do, separacdo, e equalizagdo para cada sinal i, i=1,2.

Z" Z" z1 z1

Equalizador ——
i Yy i( m)

J(m)

Figura 6.3: representagdo do sistema desde a transmissdo até a equalizagao.

Equalizacao Transversal

A equalizagdo pode ser feita usando-se um filtro linear de resposta finita,
também variante no tempo, cujos coeficientes {wy(m)}, para um dado instante m,

sejam a solucdo que minimiza o valor quadratico médio do erro dado por

ei(m)=x(m-A)-y(m), i =1,2, (6.20)

em que yi(m) ¢ a saida do equalizador, x,(m-A) ¢ a resposta desejada, e 4 ¢ um dado
atraso. E interessante notar que o critério assim definido resulta numa filtragem de
Wiener para cada instante m. Desta forma, os coeficientes de um equalizador com
resposta finita para o instante m, representado pelo vetor wi(m), sdo dados pela

seguinte equacao [33]

wi(m)=E[v{m)vi'(m)]E[vi(m)x{m-A)], i = 1,2, (6.21)
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em que v, (m)=[vi(m)...v{m-N+1)]", e N é o nimero de coeficientes do equalizador.
Usando as eqgs. (6.11) e (6.18), e reconhecendo que simbolos x;(/) sdo
independentes do ruido Ji(k) para qualquer / ¢ k, a matriz de correlagdo

NxN associada ao vetor vi(m) pode ser expressa como

F10,0) 2O - r"(0,N=1)]
By, ! (myp =| 7 PO G N0
FP(N-10) - F"(N=1,N =1)
[F70,0) £"(0,1) - F"(0,N —1)]
r,;":(1,0) FrAL) e | rn”’(l,N—l)’ 622)
(N -10) - PP (N =1,N =1)
em que
1", Dt 1" (G, 1) = E[vi(m=j)vi(m-D)], (6.23)
"G, 1) = E[ 1((m-))J 1(m-D)], (6.24)

1"k k) = co*(m-k)+ ci*(m-k)+c2*(m-k)+cs*(m-k)+ c4*(m-k), para k=0,...N-1,  (6.25)

s (kk-1) = ry(k-1,k) = co(m-k)ci1(m-k+1)+c1(m-k)cy(m-k+1)+
co(m-k)cs(m-k+1)+ c3(m-k)ca(m-k+1), para k=1,...N-1, (6.26)

s (kk-2) = ryo(k-2,k) = co(m-k)co(m-k+2)+ci1(m-k)cs(m-k+2)+co(m-k)ca(m-k+2),
para k=2,...\N-1, (6.27)

rs"(k,k-3) = ry(k-3,k) = co(m-k)c3(m-k+3)+ci(m-k)cs(m-k+3), para k=3,...N -1, (6.28)

1"k je-4) = ry(k-4,k) = co(m-k)ca(m-k-+4), para k=4,...N -1, (6.29)
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rs"(kk-j) = ryk-j,k) = 0, para k =j,..N-1,e N >j>5, (6.30)

" (k) = No[1+ ho*(m-k-1)+ hy*(m-k-1)+hy*(m-k-1)]-
ho(m-k-1)E[ny(m-k-2)nx(m-k-1)]- hy(m-k-1)E[n1(m-k-2)n(m-k-2)]
~hy(m-k-1)E[ny(m-k-2)n2(m-k-3)], para k=0,...N -1, (6.31)

r"(j,k) = - ho(m-k-1)E[ni(m-j-2)na(m-k-1)]- hi(m-k-1)E[ni(m-j-2)na(m-k-2)]-
ho(m-k-1)E[n(m-j-2)ny(m-k-3)]- ho(m-j-1)E[n(m-k-2)ny(m-j-1)]
-hi(m-j-1)E[n\(m-k-2)ny(m-j-2)]-ha(m-j-1)E[n(m-k-2)ny(m-j-3)],
para j,k=0,..N-1,e j Jk (6.32)

Por outro lado, o vetor de correlacdo cruzada de dimensao 1x/NV , E[v (m)x;(m-A)],

também necessario para a determinacao do filtro de Wiener , ¢ dado por

E[vi(m)x1(m-A)]=[0... 0 ca(m-A+4) c3(m-A+3) co(m-A+2) c1(m-A+1) co(m-A) 0...0].
(6.33)

Equalizacao realimentada

Um equalizador com realimentacdo de decisdo (DFE, do inglés Decision
Feedback Equalizer) com os filtros variantes no tempo obviamente também pode ser
utilizado para equalizagao do sinal v;(m). O critério de minimo erro quadratico médio
(MSE, do inglés Mean Square Error) ¢ usado para encontrar os coeficientes dos
filtros para cada instante m. Neste caso, para equalizacdo do sinal vi(m), os
coeficientes do filtro direto, representado na forma vetorial por F(m), sdo dados pela

seguinte equacao [24]

F(m)=E[vi(m)v,"(m)]" E{vi(m)x|(m-D)}, (6.34)
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em que vi(m)=[vi(m)...vi(m-D)]’, x;(m-D) é o sinal desejado, ¢ D ¢é o atraso de
decisdo. O filtro de realimentacdo, representado por B(m), tem os coeficientes By(m)

dados por [24]
D
B, (m) =Y F(m)cp,,_,(m—i), k=1,..,L. (6.35)
i=0

0s quais cp+(m-1) sdo definidos pelas eqgs. (6.13)-(6.17), Fi(m) sdo os coeficientes
do filtro direto dados por (6.34) e L ¢ o numero de atrasadores de filtro ¢(m) que
assume o valor L = 4 no presente exemplo.

Finalmente, os sinais yi{m), com i=1,2, nas saidas dos equalizadores, sao
usados para a deteccdo dos sinais x;(m) e xy(m) com o emprego de um decisor de
limiar. No entanto, a estrutura DFE tem seu desempenho prejudicado quando ha a
realimentagdo de simbolos decididos erradamente [24].

A seguir, outra estrutura de separacao de fontes ¢ proposta.
6.2.2 — Detector com estrutura de separaciao nao-linear

A Figura 6.4 mostra um detector ndo-linear realimentado por decisdao, com
filtros variantes no tempo, que também pode ser utilizado para a solucdo do

problema.

X,(m)

d(m) E T JA_DZJ 1)

dym) ¥,(m)

Em [~ [ Tz—f o)

x,(m)

Figura 6.4: diagrama de blocos do detector com estrutura nao-linear.
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Das egs. (6.1) e (6.2), e assumindo L=1, pode-se verificar que o sistema
representado na Figura 6.4 também detecta os simbolos. Os simbolos originados de
um dos usudrios, presentes no sinal demodulado, sdo cancelados com a decisdo
realimentada. Os simbolos dispersos no tempo do outro usudrio, que permanecem
apds o cancelamento, sdo equalizados pelos filtros variantes no tempo (E;(m) ou
E»(m)) antes da nova tomada de decisdao. Nota-se que os equalizadores lineares Eq(m)
e E,(m) podem ser substituidos por equalizadores DFE.

Idealmente, pode-se supor serem obtidos os sinais yi(m) e y,(m) como sendo:

yi(m)y=xa(m)ho(m)+ni(m-1), (6.36)

Vo(m)=x1(m)ho(m)+ny(m-1). (6.37)

Observa-se da eq. (6.36) que, dependendo do valor de A¢(m), pode haver um
processo de amplificagdo do ruido e o desempenho do sistema em relagdo a TES fica
prejudicado. E necessério utilizar uma maior poténcia na transmissio para compensar
a perda ou usar uma estratégia de redugao de ruido como descrito por J. F. Galdino ef
al. em [55]. A aplicagdo de tais estratégias nao ¢ implementada neste trabalho.

E verificado por simulagdo que esta detecgio so funciona satisfatoriamente em
condigdes de alta relagdo sinal-ruido. Mesmo assim, devido a sua estrutura simples e
flexivel, esta ¢ uma arquitetura interessante quando se pensa em processamento
adaptativo. Outra caracteristica interessante ¢ a obtencdo de um canal AWGN para os
sinais y;(m) e y,(m). Assim sendo, é possivel melhorar ainda mais o desempenho
deste receptor incluindo um algoritmo de controle automéatico de ganho (CAG), ou

ainda um cancelador adaptativo de ruido, para atuar sobre estes sinais.

6.3 — Resultados de simula¢des computacionais

Simula-se um sistema PAM bindrio, com Af7T=1/3, e L=1. Para esta

simulagdo, assume-se que os ruidos n;(m) e ny(m), presentes nos sinais demodulados,
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sdo descorrelacionados tal como ¢ feito na referéncia [19]. Esta hipotese simplifica as

simulacdes. Os filtros equivalentes no modelo ilustrado na Figura 6.1 sao

hy1(m) = hya(m) = 1[0, 1, 0],

hy2(m)= hy1(m)=[ho(m), hi(m), ha(m)],

em que

ho(m)=0,2757cos[n(2m+1)/3],

hi(m)=0,6667cos[n(2m)/3],

ha(m)=0,2757cos[r(2m-1)/3]

Observa-se que os coeficientes ho(m), hi(m), e hy(m), embora variantes no tempo, sao
periddicos com periodo P = 3, resultando em somente trés possiveis filtros. Este fato
simplifica a implementagdo dos detectores. Para m = 0, 1, e 2 tem-se os seguintes

filtros equivalentes:

h12(0)= h1(0) =[ 0,1379 0,6667 0,1379],
hix(1)= hyy(1) =[-0,2757 -0,3333 0,1379],
hi2(2)= hai(2) =[ 0,1379 -0,3334 -0,2757].

Os filtros correspondentes a cadeia completa, incluindo a separacdo de fontes, ¢(m) =

[co(m) c1(m) ca(m) c3(m) ca(m)], param =0, 1, e 2, sdo:

¢(0)=[-0,0190 -0,0460 0,7939 -0,1838 0,0380],
¢(1)=[0.0380 -0.0460 0.5175 -0.0460 0.0380],
¢(2)=[0.0380 -0.1838 0.7939 -0.0460 -0.0190].
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A Figura 6.5 mostra a taxa de erro de simbolo para as estratégias de deteccao
aqui propostas, comparadas com a estratégia de deteccdo que ¢ feita diretamente, a
partir do sinal demodulado, sem cancelamento da interferéncia. Para a primeira
estratégia, item 6.2.1, utiliza-se um equalizador DFE com atraso de decisdo igual a 2
amostras, um filtro direto de 3 coeficientes, um filtro de realimenta¢do de 4
coeficientes, ambos variantes no tempo, e otimizados pelo critério MSE. Nota-se que
atraso de decisdo foi escolhido igual a 2 porque o coeficiente cy(m) do filtro
equivalente tem amplitude maxima. O equalizador da segunda estratégia de deteccao,
item 6.2.2, também é DFE, otimizado pelo critério MSE com atraso de decisao igual
a zero, um filtro direto de 1 coeficiente, ¢ um filtro de realimentacdo de 2
coeficientes.

O melhor desempenho da primeira estratégia de detecg¢do ¢ evidente. A razao
para este fato esta no processo de cancelamento e equalizagdo de cada detector. Na
segunda estratégia, existe uma realimentacdo entre os usudrios para fazer o
cancelamento de interferéncia e, portanto, o simbolo detectado (x;(m) ou x,(m)) deve
ter atraso zero, de forma que o sistema seja causal. Mas por outro lado, o simbolo sem
atraso, contido no sinal demodulado, estd multiplicado pelo coeficiente A¢(m), que €
menor do que um, o que resulta em atenuacao do sinal e conseqiliente amplificacao do
ruido gaussiano. Nao ha esta limitacdo na primeira estratégia de detec¢do em que o
melhor simbolo em termos de amplitude pode ser livremente escolhido.

A Figura 6.6 compara o desempenho do primeiro detector com o detectores
apresentado no Cap. 5 e que ¢ baseado no critério de maxima verossimilhanga. Nota-
se que a partir de E¢/Ny > 9dB, o desempenho da primeira estratégia de detecgdo ¢
superior a detec¢gdo MLSE que ¢ derivado usando-se apenas um dos sinais
demodulados (di(m) ou dy(m)). J& o desempenho do detector MLSE com a

otimizagdo conjunta ¢ ainda bem superior ao detector com separagao linear.
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F| —— Detector com separagdo linear
r| =&~ Decisor de limiar
[| =¥ Detector com separagdo néo-linear

10° I I I I 1
o] 2 4 B 8 10 12 14 16 18

Eb/No(dB)

Figura 6.5: comparacao da TES para as diversas estratégias de detecgao.

TES

-~ Detector MLSE conjunto
—— Algoritmo de Viterbi
—¥- Separagéo linear

10"

10° I I I I I I I I I
o] 1 2 3 4 5 <] 7 8 9 10

Es/No(dB)

Figura 6.6: comparacdo de desempenho entre detectores.
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6.4 Conclusées e perspectivas

Neste Capitulo, a deteccdo de simbolo para um sistema de comunicacdo com
superposi¢do espectral de dois sinais m-PAM, ndo-ortogonais, tendo portadoras com
separacao menor do que a taxa de simbolo, em canal AWGN limitado em banda ¢
tratada como um problema de separacao de fontes. Duas estratégias de detec¢do sdo
propostas a partir desta nova abordagem, obtendo-se bom desempenho na
recuperacao dos sinais transmitidos.

Os resultados aqui apresentados mostram que as abordagens aqui adotadas
promovem o cancelamento da interferéncia ICI, melhorando o desempenho em
termos de taxa de erro de simbolos para condi¢des especificas de relagdo sinal-ruido,
e apresentam baixa complexidade, mesmo considerando que o sistema equivalente ¢
variante no tempo.

Destacam-se aqui as seguintes contribui¢cdes do trabalho apresentadas neste
Capitulo:

e concepcao de duas estratégias de detecgdo de simbolo baseadas nos conceitos
de separacdo de fontes para o sistema de comunicagdo em estudo;

e andlise temporal de sinais dos dois detectores propostos;

e simulacdo computacional dos esquemas de deteccio e discussdo dos
resultados obtidos.

Ressaltam-se a seguir algumas atividades de pesquisas relacionadas ao que ¢
apresentado neste Capitulo:

e cstudo de novas estruturas lineares de multiplas entradas e multiplas saidas
para separacdo e deteccdo de simbolos aplicadas ao presente problema de
comunicagdo com superposicao espectral;

e aplicacdo das estratégias aqui abordadas para canais com memoria ho
contexto de superposicao espectral;

e investigacdo das técnicas de controle automatico de ganho e cancelamento de

ruido aplicadas ao detector proposto no item 6.2.2.
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Capitulo 7

Conclusoes, Contribuicoes, Novos Estudos e

Perspectivas

Neste Capitulo, apresentam-se as conclusdes dos estudos realizados, as
contribuigdes resultantes destes estudos, e as novas pesquisas relacionadas com este

trabalho.
Conclusoes e contribuicoes

e E feita uma revisdo sobre o sistema de modulagio {m-QAM}? proposto em
[16] e verifica-se que a largura de banda definida para o sistema deve ser
muito maior do que a taxa de simbolo para evitar distorcdo de sinal e
interferéncias que degradam completamente o desempenho do sistema. Como
solugdo, é proposto o sistema {M-QAM}” banda larga, cuja analise evidencia
que a BER ¢ dependente do grau de superposicdo entre os dois sinais m-
QAM. O melhor desempenho ocorre quando Af7T = 1. Nesta condi¢cdo, a BER
do sistema {m-QAM}’ banda larga é igual ao do sistema mM-QAM
convencional. O desempenho cai a medida que Af7" diminui.

e O receptor 6timo de maxima-verossimilhanga para detecgdo de dois sinais m-
QAM, nao-ortogonais, modulados com pulso retangular, superpostos em
freqliéncia com a separacdo entre as portadoras menor do que a taxa de
simbolo, ¢ derivado, analisado, e os resultados de simulagdo indicam que ele
funciona sem sacrificio na BER, com desempenho igual ao m-QAM
convencional, para 0,6 < AfT" < 1. Por outro lado, ha um crescimento nao-
monotonico da BER, a medida que Af7T diminui dentro do intervalo 0 < AfT' <

0,6.
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E mostrada claramente a possibilidade de recuperar as informacdes
transmitidas em um sistema de duas portadoras com Af7 < 1 apesar da
indicacdo em contrario feita na literatura [10, 13].

Estuda-se um sistema com dois sinais M-QAM ndo-ortogonais, limitados em
banda, superpostos em freqiiéncia com separa¢do entre portadoras inferior a
taxa de simbolo, desenvolve-se um modelo matematico para representar o
novo sistema, demonstra-se teoricamente a impossibilidade de redugao eficaz
da interferéncia ICI através da técnica classica de cancelamento, baseado na
minimizacdo do erro quadratico médio [30, 31, 32, 33, 34], e apresenta-se
uma estratégia para estimativa de canal neste contexto. A formulagdo
desenvolvida é também adequada para modulagdes PAM e PSK. Para o caso
PAM, o modelo discreto representando o sistema, desde a transmissdo até a
demodulagdo, ¢ linear, variante no tempo, com duas entradas e duas saidas.
Investiga-se um sistema de comunica¢do com dois sinais M-PAM nao-
ortogonais, limitados em banda, superpostos em freqiiéncia com separagdo
entre portadoras menor do que a taxa de simbolo. Deriva-se um modelo
matematico para representar o sistema, operando em canal AWGN e em canal
linear com dispersao temporal. Propdem-se duas técnicas de deteccao de
simbolo baseadas no critério de maxima-verossimilhanga. Um dos detectores
MLSE propostos, que utiliza isoladamente um dos sinais demodulados, ¢
implementado por uma extensao do algoritmo de Viterbi e pelos resultados
das simulagdes, mostra-se eficiente na deteccdo de simbolos. O segundo
detector MLSE, que ¢ derivado pela otimizacdo conjunta, apresenta um
excelente desempenho, e elimina quase completamente o efeito da ICI. Para o
segundo detector, determina-se analiticamente um limitante superior para a
probabilidade de erro de simbolo.

Aplicam-se os conceitos de separagao de fontes no problema de detecg¢ao de
simbolo para o sistema de comunicacdo com dois sinais M-PAM nao-
ortogonais, limitados em banda, e superpostos em freqiiéncia com separagdo
entre portadoras menor do que a taxa de simbolo em um canal AWGN. Duas

estratégias de deteccdo baseadas em separagdo de fontes sdo propostas.
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Apresenta-se uma analise matematica em termos de sinais dos dois detectores
concebidos. Os resultados de simulagdo mostram que os detectores propostos
promovem o cancelamento da interferéncia ICI, melhorando o desempenho
em termos de taxa de erro de simbolos para condi¢des especificas de relagdo
sinal-ruido, e apresentam baixa complexidade, mesmo considerando que o

sistema equivalente ¢ variante no tempo.

Na Tabela 7.1, apresenta-se um resumo dos sistemas com sinais nao-

ortogonais e superposicao espectral estudados neste trabalho bem como das técnicas

de detecgao propostas.

Novos estudos e perspectivas

Estudo de um sistema em que I portadoras (I >>1) m-QAM nao-ortogonais,
superpostas em freqiiéncia, e com Af7 < 1, compartilham um canal AWGN.
Aplicagao das estratégias de deteccdo de sinais ndo-ortogonais e superpostos
em freqiliéncia aqui apresentadas para canal com dispersao temporal.

Extensao das técnicas propostas nos Cap. 5 e 6 para modulacao complexa.
Investigacao de detectores sub-6timos de baixa complexidade para dois sinais
nao-ortogonais, limitados em banda, e com superposicao espectral.

Pesquisa sobre o uso de diversidade como técnica de cancelamento da ICI
para sistema com multiplas portadoras e com espacamento Af < 1/T.

Estudo de novas estruturas lineares de multiplas entradas e multiplas saidas
para separacao e deteccao de simbolos aplicadas ao problema de comunicagao
com dois sinais ndo-ortogonais e superpostos em freqiiéncia.

Investigacdo das técnicas de controle automatico de ganho e cancelamento de
ruido aplicadas ao detector proposto no item 6.2.2.

Estudo de sistema com superposi¢do espectral utilizando sinais nao-

ortogonais codificados.



120

Tabela 7.1: resumo dos sistemas e técnicas de detec¢ao apresentados neste trabalho.

Sinais do Sistema

Técnica de deteccao

Comentarios

2 m-QAM banda
ilimitada

Equalizagdo ZF

Maxima-
Verossimilhanca

Apresenta melhor eficiéncia espectral
do que o sistema OFDM, mas tem pior
desempenho em termos de BER.

Desempenho em termos BER superior
a equalizagdo ZF mas inferior ao
sistema M-QAM convencional. Para
0,6 < AfT < 1, melhor eficiéncia
espectral do que OFDM e mesmo
desempenho em termos de BER.

2 m-PAM com
banda limitada

MLSE disjunta

MLSE conjunta

Separacgdo Linear

Separacao Nao-Linear

Pode ser implementado com algoritmo
de Viterbi. O desempenho em termos
de BER ¢ inferior ao sistema m-PAM
convencional mas tem maior eficiéncia
espectral.

Desempenho em termos de BER ¢
apenas um pouco inferior m-PAM
convencional. Grande complexidade.

Tem BER comparavel a técnica MLSE
disjunta. Baixa complexidade.

Desempenho em termos de BER ¢ pior
do que a separacao linear, mas tem
menor complexidade do que este.
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Apéndice A

Modulacao QAM

Faz-se neste Apéndice uma breve revisdo dos conceitos basicos relativos ao
sistema de modulacdo QAM. Apresentam-se a estrutura e as propriedades do sinal
QAM, a configuragao do transmissor e do receptor, ¢ o desempenho do sistema em

termos de taxa de erro de simbolo e de bit para um canal AWGN.

A.1- Caracteristicas do sinal QAM

Definicoes
Um sinal s(f) com modulacdo QAM pode ser representado como [56]

5(0) =[> x(k)g(t — KT)]cos2 fyr) ~[> y(k)g(t— KT)]sen(2 fy1), )

em que fy ¢ a freqiiéncia da portadora do sinal, g(¢) denota o pulso formatador de
banda-base, 1/T ¢ a taxa de transmissdo de simbolo, e os sinais discretos no tempo
x(k) e y(k), estatisticamente independentes, equiprovaveis, e pertencentes ao alfabeto
A = {+/-1,+/-3, +/-5, ...}, definem o simbolo QAM transmitido no instante .

O pulso de banda-base g(¢), nesta abordagem, ¢ considerado uma fung¢ao real
qualquer com energia finita. Ele ¢ uma peca chave no projeto do sistema QAM e deve
ter um formato de modo a evitar a interferéncia intersimbodlica (IES). Outra
caracteristica importante que depende de g(f) ¢ a largura de banda do sistema. O
pulso retangular no tempo, por exemplo, com amplitude constante e duracdao 7,
embora ndo provoque interferéncia intersimbolica, e seja de facil implementacao,
apresenta o grande inconveniente de nao ser limitado em banda.

Normalmente na pratica, para um dado sistema QAM, o nimero de elementos

do alfabeto A ¢ finito o que resulta em uma quantidade limitada de possiveis formas
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de onda para representar os simbolos. Genericamente define-se um sistema como M-
QAM quando ha M possiveis simbolos para cada transmissao no instante k. Supondo
M um quadrado perfeito, o alfabeto associado ao sistema M-QAM seria A = {+/-1,
+/-3, ..., +/-(M1/2-1)}. Os sistemas 4-QAM e 16-QAM, por exemplo, se utilizam dos

alfabetos A = {-1,+1} e {-3, -1, +1, +3} respectivamente.

Representagdo vetorial
A forma de onda sy(¢) correspondente a transmissao de um unico simbolo no

instante k ¢ dada por
s, (t)=x(k)g(t—kT)cos(2rx fot)— y(k)g(t —kT)sen(2x f,t). (A.2)

Claramente s4(f) € um sinal de duas dimensdes que pode ser representado pela

combinagdo linear de duas func¢des ortonormais fi(¢) e f2(f) definidas por [24]

Hh@®) = \/Ezg(t —kT)cos2aft) e fr() = —\/Ezg(t —kT)sen(27f1),  (A.3)

em que E, € a energia do pulso g(¢). Usando fi(¢) e f2(f) como base do espago vetorial
formado pelos possiveis sinais transmitidos no instante &, o vetor s;, que representa o

sinal s(f), ¢ dado por
si= [ x(k)(Eg/2)"?, y(k)(Eg/2)"]. (A.4)

Para ilustrar a representacdo vetorial, as constelagdes de simbolos para o
sistema 4-QAM e 16-QAM estdo mostradas na Figura A.1. Note, pela Figura A.1 e
pela eq. A.4, que a distdncia minima entre dois simbolos QAM quaisquer ¢ dada por

@ Eg)l/z.



123

f2(t)/(Eg/2) % f2( £y (Eg/ 2)”
e (] e (-
(] e S e (] e e
éco
(] e E e (] e e
(] ] e (]
(A) (B)

Figura A.1: constelacdes para 4-QAM (A) e 16-QAM (B).
Energia

A energia do sinal si(¢), definida como Ej, € facilmente determinada a partir da

eq. A.2 e resulta em
v 2 Eg 2 2
E; = [ st =—E1 (1) + 7 (0))

A energia média de simbolo, E,,,, para uma constelagio M-QAM, sendo M

um quadrado perfeito, é dada pela seguinte equagdo [24]:

Ens= (M- 1)E,/ 3. (A.5)

Largura de banda

A densidade espectral de poténcia do sinal s(#) com modulacdo QAM,

definido pela eq. A.1, é expressa por [57]

S.(f)=CUG( - f) P +1G(~f = f) F1. (A.6)

FOUE,/2)"
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em que C representa uma constante, ¢ G(f) indica a transformada de Fourier de g(7).
Esta evidente que a largura de banda do sinal com modulacao QAM s6 depende do
pulso de banda-base g(z).

Para aplica¢des em que ha restri¢do de largura de banda, comumente se adota
um pulso de banda-base g(f) cujo espectro € a raiz do cosseno levantado. Estes
pulsos, além de serem estritamente limitados em banda, ndo geram interferéncia

intersimbolica. Neste caso, tem-se que espectro de poténcia de g(7) € [24]

T, para0<|f|<(1-a)/2T,

:_ )T Ll I—a
G F=q 7 reost—(Lf | =)} para— =< f|<

0, para | f| >(1+a)/2T,

1+

e (A7)

em que o ¢ denominado fator de roll-off e pode assumir valores no intervalo de 0 até
1. Pelas egs. (A.6) e (A.7), contata-se que largura de banda de um sinal QAM, com o
pulso de banda-base definido pela eq. (A.7), ¢ dada por

w=(1+a)/T. (A.8)

Por outro lado, ¢ interessante destacar que, para o pulso de banda-base retangular, a
largura de banda do sinal QAM ¢ teoricamente infinita. Isto acontece porque, para um
pulso retangular, |G(f)|* tem a forma de sinc*(7f). As Figuras. A.2 e A.3 ilustram os

espectros de poténcia do sinal QAM para g(¢) retangular e raiz do cosseno levantado.

Eficiéncia Espectral

Em um sistema M-QAM, hd M possiveis simbolos em cada transmissao.
Portanto, o nimero total de bits de informagdo enviados por simbolo transmitido ¢
log,M. Dai, a eficiéncia espectral R do sistema M-QAM, quando utiliza o pulso raiz

do cosseno levantado com roll-off a, é

R log, M _ log, M . (A.9)
™w (I+a)
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Ja a eficiéncia espectral do sistema M-QAM, quando o pulso de banda-base ¢

retangular, ¢ praticamente nula porque W ¢ teoricamente infinita.

10 T T T T ™= T T T T

10 F =

107} . /
NN/ aY

Espectro de Poténcia
3\.\.
i
I
I

107

107 F E

o 1

-5 -4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4 5

10

Frequéncia Normalizada em Torno da Portadora

Figura A.2: espectro de poténcia do sinal QAM com pulso retangular.

—— Alfa=1/2 |]
»— Alfa=1

Espectro de Poténcia
S
T

-
=]

]

1 | | 1 | 1
-2 -1.5 -1 -0.5 0 05 1 1.5 2
Frequencia Normalizada em Torno da Portadora

Figura A.3: espectro de poténcia do sinal QAM com pulso raiz do cosseno levantado.
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A.2- Transmissor e receptor QAM

O diagrama de blocos do transmissor QAM esté representado na Figura A 4.
Os dados na forma bindria e serial s3o convertidos a cada instante k7" nos sinais x(k) e
y(k) discretos no tempo e pertencentes a um dado alfabeto como definido na se¢ao
A.1. Os pulsos de banda-base x(k)g(t-kT) e y(k)g(t-kT), nas saidas dos filtros
formatadores, modulam as respectivas portadoras em quadratura que em seguida sao

combinadas para formar o sinal modulado s(?).

cos(27f f)
x(k)
™ &(?)
Dados_l> Conv. @)
(bits) S/P
> g(¢) X -
y(k) {;
sen(27f,f)

Figura A.4: diagrama de blocos do transmissor.

A Figura A.5 mostra o diagrama de blocos do receptor QAM. Supondo a
canal AWGN, o sinal recebido ¢ r(¢) = s(t) + n(¢), em que n(¢) ¢ ruido aditivo,

gaussiano, branco como densidade espectral Ny/ 2 e média nula.

cos(2mf 1)
T —
v k
g —"—"o 2 = 5
V(t)_ 'S 5 & Dados
8 E o9 Lo
d(k) |5 @ g & (bits)
g(-1) ——R 8 =N
(k)

-sen(2 pfot)

Figura A.5: diagrama de blocos do receptor.
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O sinal r(¢) ¢ convertido para banda-base em dois conversores operando em
quadratura. Os sinais banda-base convertidos passam pelos filtros casados g(-f), em
cada ramo do receptor, e em seguida sdo amostrados na taxa 1/7 para geracdo dos
sinais demodulados d.(k) e dy(k). Supondo que o pulso de banda-base g(¢) ndo gera
IES, os sinais demodulados d\(k) e d,(k) sdo dados por [57]

E E
dx(k)=7gX(k)+nx(k), dy(k)=7gy(k)+ny(k), (A.11)

em que n(k) e nyk) representam ruido gaussiano, discreto, branco, mutuamente
independentes, com varidncia igual a E,No/4 ¢ média nula. O detector de simbolo,
implementado com simples decisores de limiar, decide qual sinal x(k) e y(k) foi
transmitido a partir de d(k) e d,(k). A decisdo ¢ feita em favor dos simbolos x(k) e
(k) que minimizam as métricas |dy(k)- Egx(k)/2| e |d\(k)- Egy(k)/2| respectivamente.
Os sinais detectados sdo finalmente convertidos em bits pelo conversor paralelo/série

de saida.
A.3 - Probabilidade de erro de bits

A probabilidade de erro de simbolo para o sistema M-QAM, que denota-se
por P, pode ser facilmente determinada a partir da probabilidade de erro dos
simbolos unidimensionais x(k) e y(k). Sejam P, e P, as probabilidades de erro de
simbolo de x(k) e y(k) respectivamente. Desde que ny«(k) e ny (k) sdo mutuamente
independentes, e por conseqiiéncia os erros de x(k) sdo independentes dos erros de

y(k), tem-se que a probabilidade de erro de simbolo Py ¢ dada por
Py=1- (1-P,)(1-P)). (A.12)

As condi¢des necessarias para ocorréncia de erro na deteccdo de x(k) e y(k)
sdo facilmente visualizadas a partir da Eq . (A.11). Suponha que os numeros de
elementos dos alfabetos A, = {+/-1, +/-3, ..., +/- amax} € A, = {+/-1, +/-3, ..., +/-

Aymax} @0s quais pertencem x(k) e y(k) sdo N, e N, respectivamente. Analisando a eq.
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(A.11), contata-se que ocorreria um evento de erro na detec¢do de x(k) se |n.(k)| >
E,/2 para o caso em que o simbolo transmitido ¢ qualquer elemento de A,, exceto +/-
Aymax. Para x(k) = +amax, haveria erro de detecgdo somente se n(k) < -E¢/2. Por outro
lado, para x(k) = -amax, haveria erro de detec¢do somente se n.(k) > E,/2. Desta
forma, a probabilidade de erro de simbolo, P,, pode ser calculada como a média das
probabilidades dos eventos que resultam em erro de deteccdo. Desde que todos os

simbolos sdo equiprovaveis, tem-se [57]:

P = =D, ) > £, /2= 2 )Q(\/i NPREY

Para o caso do simbolo y(k), a situacdo ¢ inteiramente analoga, e tem-se

p,=20 )Q(\/i N (A14)
y N,

Supondo que M ¢ um quadrado perfeito, N, =N, = (M) ¢ P, =P,. Portanto a
expressao da probabilidade de erro de simbolo para o sistema M-QAM fica:

2(M -1)
P={-N-="""—""
=11-1 M o( )]} (A.15)

Usando a eq. (A.5), lembrando que cada simbolo M-QAM transporta log,M bits de

informagdo, e aproximando a probabilidade de erro de bit por P, =P; / log:M, tem-se:

2WM =1) ., [3(log, M)E

={l-[1- NY] o( (M_I)Nm) }/log, M (A.16)

em que E,,; ¢ a energia média de bit. Mostra-se na Figura A.6 a probabilidade de erro
de bit em funcdo da relagdo sinal-ruido por bit, E,,;, /Ny, para os sistemas 4-QAM, 16-
QAM, e 64-QAM.
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Figura A.6: BER dos sistemas 4-QAM, 16-QAM, e 64-QAM.
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