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RESUMO

Este trabalho apresenta estudos sobre sistemas de comunicacao cujos sinais utilizados para
a transmissdo das informagdes sdo ndo-ortogonais, superpostos em frequéncia, e com
espacamento entre portadoras menor do que a taxa de simbolo. As pesquisas estdo direcionadas
na obten¢do de estruturas de transmissor e receptor 6timos e sub-6timos, na modelagem e
andlise matemadtica dos sistemas incluindo o canal, em propostas de estratégias para deteccao
de simbolo, e na avaliacdo de desempenho.

Sao propostas sete estratégias de recep¢dao de N sinais m-QAM ndo-ortogonais através
do canal AWGN. Dentre as estratégias de detec¢do duas sdo Gtimas e as outras cinco sao
subdtimas. As duas estruturas de receptores 6timos apresentados neste trabalho sdo: o receptor
de maxima verossimilhanca (ML) cldssico e o receptor de mdxima verossimilhanga com base
na decomposi¢do de Gram-Schmidt.

Os receptores sub-6timos desenvolvidos neste trabalho sdo de dois tipos: receptores com
equalizacdo linear e receptores com equalizagdo ndo-linear. O primeiro tipo de receptor €
desenvolvido com base nos critérios de erro quadratico médio minimo (MMSE) e o de forcagem
a zero (ZF). E apresentado o desenvolvimento analitico do projeto de cada uma das arquiteturas
de receptores lineares, assim como € determinado o erro dos estimadores. Os receptores com
equalizacdo ndo-linear sdo baseados no cancelamento de interferéncia sucessiva (SIC). Neste
trabalho, € proposta uma modificacdo no algoritmo do SIC original, resultando em uma nova
arquitetura de equalizagdo.

O desempenho dos receptores propostos € avaliado em diferentes condi¢cdes de nimero de
portadoras e de grau de superposicao espectral através de simulacdo computacional. Por fim,
sdo apresentados as conlusdes e as perspectivas futuras de pesquisa.

Palavras-chave: Multiportadoras. Portadoras Nao-ortognais. Erro Quadratico Médio minimo.
Forgagem a Zero. Cancelamento de Interferéncia Sucessiva. Mdéxima Verossimilhanga.
Gram-Schmidt.



ABSTRACT

his work presents studies on communication systems, whose signals used for transmission

of information are non-orthogonal, overlapping in frequency and carrier spacing less than
the rate of symbols. The research is aimed to obtain structures of transmitter, optimal and
sub-optimal receivers using modeling and mathematical analysis of systems including the
channel. Furthermore, propose strategies for symbol detection and performance evaluation.

Seven strategies of reception to N signals m-QAM non-orthogonal through the AWGN
channel. Among the strategies of detection two are optimal and the others five are suboptimal.
The two optimal receivers structures presented in this paper are: the classical receiver maximum
likelihood (ML) receiver and maximum likelihood based on the Gram-Schmidt decomposition.

The suboptimal receivers in this work are of two types: receivers with linear and nonlinear
equalization. The first type of receiver is developed based on the criteria of minimum mean
square error (MMSE) and the zero forcing (ZF). It is presented the development of analytical
design of each linear receiver architectures, as well as determined the error of the estimators.
The receivers with nonlinear equalization are based on successive interference cancellation
(SIC). In this paper, we propose a modification to the original algorithm of SIC, resulting in
a new architecture of equalization.

The performance of the proposed receivers is evaluated under different number of carriers
and the degree of spectral overlap using computer simulation. Finally, we present the
conclusions of this work and future prospects of the research.

Keywords: Multicarrier. Nonorthogonal carrier. Minimum Mean Square Error, Zero forcing,
Successive Interference Cancellation, Maximum Likelihood, Gram-Schmidt.



1.1
1.2
2.1
2.2
2.3
24
3.1
3.2
4.1
4.2
4.3
4.4
4.5

LISTA DE FIGURAS

Espectro de poténciado OFDM. . . . . . ... .. ... .. .......... 13
Espectro de poténcia de um sistema com portadoras ndo-ortogonais. . . . . . . 14
Arquitetura do tranSmissor. . . . . . . ... ..o 19
Arquitetura do receptor de maxima verossimilhanga. . . . . ... ... ... 21
Arquitetura do transmissor do sistema GSNOMC. . . . . .. .. ... ... .. 31
Arquitetura do receptor do sistema GSNOMC. . . . . . .. ... ... .. ... 31
Arquitetura do receptor com equalizador MMSE. . . . . .. ... ... L. 35
Arquitetura do receptor com equalizadorZF. . . . . . . . ... ... ... .. 36
Representacdo em diagrama de blocos das operagdes do SIC. . . . . . ... .. 45
Estrutura do receptor utilizando equalizador ndo linear SIC. . . . . . . ... .. 46
Representagdo em diagrama de blocos da primeira fase do SIC modificado. . . 47
Representacdo em diagrama de blocos da segunda fase do SIC modificado. . . . 48
Representacdo em diagrama de blocos do receptor utilizando um equalizador

com base no SIC modificado. . . . . . . . . . .. ... 49



2.1
3.1

5.1

5.2

5.3

54

5.5

5.6

5.7

5.8

59

LISTA DE GRAFICOS

Grifico da fungdo de correlagdo na frequéncia E{z,(k)z},(k)}. . . . .. .. .. 23
Distribui¢cdo dos autovalores da matriz H(k), considerando N=12 portadoras
NA0-OTTOZONALS. . « .« v v v v e v e e e e e e e e e e e e e e 38
Grifico de desempenho do sistema 4-QAM com duas portadoras com detetor ML. 51
Grifico de desempenho do sistema GS-NOMC com simbolos 4-QAM. . . . . . 52
Grifico da distancia minima entre dois simbolos 4-QAM com duas portadoras
NA0 OItOZONAIS. .+« v v v v v e v e e et e e e e e e e e e e 53
Grifico da distdncia minima entre dois simbolos 4-QAM com cinco portadoras

NAO OTtOZONAIS. . .« . v v v e v e e e e e e e e e e e e e e e e 54
Taxa de erro de bits para o detector de méxima verossilhanga, erro médio
quadratico (MMSE) e o de forcagem a zero, paraN =2 e AfT =0.6. . . . .. 55
Taxa de erro de bits para o detector de maxima verossilhanca, erro quadrético
médio minimo (MMSE) e o de for¢cagem a zero paraN =5e AfT =0.73. . . . 56
Taxa de erro de bits para os receptores ML, SIC e o SIC modificado,
considerando N =5, AfT =0.73. . . . . . . . . . . . . . .. .. 57
Taxa de erro de bits para o detector de maxima verossilhanca, erro quadrético
médio minimo (MMSE), SIC modificado e SIC tradicional considerando N =5
eAfT =0.8. . . . . e 58
Taxa de erro de bits para o receptor SIC modificado comparando com o caso

ortogonal, considerando N = 64, AfT =085e AfT =09. . . . . .. ... .. 59



LISTA DE ABREVIATURAS

AWGN Additive White Gaussian Noise

BER Bit Error Rate

dB Decibel

GS-NOMC Gram-Schmidt Non-Orthogonal Multicarrier
ICI Inter Carrier Interference

ISI Inter Symbol Interference

ML Maximum Likelihood

MMSE Minimum Mean Square Error

NOFDM Non-Orthogonal Frequency Division Multiplexing
OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplexing
PAM Pulse Amplitude Modulation

QAM Quadrature Amplitude Modulation

SIC Successive Interference Cancelation

ZY¥ Zero Foring



SIMBOLOS E NOTACOES

Operador esperanca

traco da Matriz

Notagdo para matriz (letra maidscula e em negrito) no instante discreto k
Inversa da matriz H(k) no instante discreto k

Hermitiano da matriz H(k) no instante discreto k

Notacdo para vetor (letra mindscula e em negrito) no instante discreto k
Hermitiano do vetor x(k)

Transposto do vetor x(k)

Funcdo Q- function

Variavel real ou complexa no instante discreto k

Conjugado de x(k)

Estimativa da varidvel x(k)

Funcdo distancia euclidiana entre dois sinais de uma constelagdo no instante discreto k
Funciao correlacao entre dois sinais no instante discreto k

Conjunto dos Naturais

Conjunto dos Naturais sem 0 zero



SUMARIO

1 Introducao 12

2 Detector de Maxima Verossimilhanca para N Sinais m-QAM Nao-Ortogonais em

3

Canal AWGN 17
2.1 Modelodosistema . . . . . ... ... 17
2.2 Receptor de maxima verossimilhanca . . . . . ... ..o L0000 L 18
2.3 Desempenho Tedricodo Sistema . . . . . . . .. ... ... ... ... .. 24
2.4 Distancia Minima entre Simbolos da Constelagdo de Portadoras Nao-Ortogonais 25
2.5 Sistema de Portadoras Nao-Ortogonais por Decomposicdo em Base de
Gram-Schmidt. . . . . . . .. .. 28

Receptores Lineares para N Sinais m-QAM Nao-Ortogonais em Canal AWGN 32

3.1

32

33

34

Receptor de Erro Quadratico Médio Minimo . . . . . . . . . ... ... .... 33
Receptor de ForcagemaZero . . . . . . . .. ... ... ... ... ...... 35
Erro de Estimacgdo dos Equalizadores Lineares . . . . . . .. .. ... ... .. 37
3.3.1 Errode EstimacdodoreceptorZF. . . . . ... ... ... ....... 37
3.3.2 Erro de Estimaticdo doreceptor MMSE. . . . . . .. ... ... .. .. 39
Filtro de Branqueamento . . . . . . . .. ... ... ... ... .. ... 41



4 Receptores Subotimos Nao-Lineares

4.1 Cancelador de Interferéncia Sucessivo . . . . .

4.2 Cancelador de Interferéncia Sucessivo Modificado. . . . . . . . . . ... ...

5 Resultados e Discussoes

6 Conclusoes

Apéndice A - Sistema GS-NOMC

A.1 Independéncia Linear entre Portadoras Nao-Ortogonais . . . . . . . ... ...

Apéndice B - Sinais com Portadoras Nao-Ortogonais

B.1 Energia do Sinal de Portadoras Nao-Ortogoanis

Referéncias Bibliograficas

43

43

44

50

60

63

63

66

66

68



12

CAPITULO 1

INTRODUCAO

Nos ultimos anos, tem-se observado um aumento sem precedentes do fluxo de dados
nos sistemas de communicagdes [1], portanto hd uma demanda enorme para conceber
sistemas com altas taxas de transmissdo [2]. Para isso dois grandes desafios de projeto surgem:
a melhoria da efici€ncia espectral e o cancelamento dos efeitos de propagacdo do canal. Muitas
pesquisas tém sido desenvolvidas e mostram que a caracteristica de ortogonalidade entre sinais

transmitidos € uma condicdo importante para uma transmissao confidvel [1], [2], [3].

A ortogonalidade entre sinais pode trazer grandes vantagens ao sistema de comunicagdo
em termos de eficiéncia espectral. Exemplo disto ¢ a modulagao QAM (do inglés Quadrature
Amplitude Modulation) que utiliza dois sinais PAM (do inglés Pulse Amplitude Modulation)
ortogonais, na mesma frequéncia, para dobrar a efici€ncia espectral em relagdo ao sinal PAM.
Outros sistemas de comunicacao, tais como o0 OFDM (do inglés Orthogonal Frequency Division
Multiplexing), também conseguem aumentar sua eficiéncia espectral usando sinais ortogonais
[2], [4]. A Figura 1.1 ilustra o espectro de poténcia do sinal OFDM em banda-bésica para o

pulso retangular.

O OFDM ¢ uma modulagdo eficiente para atingir altas taxas de transmissdo em canais
moveis [2], [4] . No entanto, o OFDM classico com um pulso formatador retangular e suas
portadoras ortogonais ndo € a melhor escolha para canais dispersivos no tempo e na frequéncia
[5], [6]. Pois, haverd a perda de ortogonalidade entre as portadoras e consequentemente

interferéncia entre as mesmas, resultando na queda de desempenho do sistema [7].

Apesar de sistemas que adotam sinais ortogonais para transmitir informacgao
proporcionarem vantagens, hd canais em que ndo é possivel manter a ortogonalidade, como

os canais duplamente dispersivos. Canais deste tipo geram dois tipos de degradacdo ao sistema:
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Figura 1.1 — Espectro de poténcia do OFDM.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

a interferéncia entre simbolos (ISI, do inglés Inter Symbol Interference) e a inteferéncia entre
portadoras (ICI, do inglés Inter Carrier Interference). Embora, a inser¢ao do prefixo ciclico no
sinal transmitido OFDM elimine a ISI [8], isto ndo proporciona protecdo contra a ICI. Por isso,
os sinais ndo-ortogonais também estdo presentes em muitos sistemas de comunicacao [7], [9],

[10]. A Figura 1.2 ilustra o espectro de poténcia de portadoras ndo-ortogonais.

Os sistemas NOFDM (do inglés, Non-orthogonal Frequency Division Multiplexing), assim
como o OFDM, caracterizam-se por serem sistemas multiportadoras, mas a ortogonalidade
entre as portadoras ndo é mantida, propositadamente, afim de aumentar a robustez do sistema.
Além disto, € de fundamental importancia estudar o NOFDM por dois motivos. Primeiramente,
o grau de liberdade no projeto do filtro formatador do transmissor aumenta consideravelmente
[11]. Segundo, hd canais em que a ortogonalidade ndo ¢ mantida, portanto a deteccdo da

informacao enviada pode ser vista como um problema de multiportadora ndo-ortogonais.

Sistemas de transmissdo com sinais ndo-ortogonais foram apresentados em [7] e [5]
e demonstram vantagens quando comparado ao OFDM cldssico em canais duplamente
dispersivos. Uma caracteristica comum dos sistemas propostos naqueles trabalhos € que
Af > 1/T, em que Af representa a separa¢do em frequéncia entre as portadoras e 7' o periodo

de simbolo.

No artigo [7], o transceptor do NOFDM ¢€ projetado usando as funcdes de base de
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Figura 1.2 — Espectro de poténcia de um sistema com portadoras nao-ortogonais.
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Weyl-Heisenberg (W-H) descritos por g(t — kT )e/>™A/"  em que g(t) é o pulso formatador e /=1,
2, ... . Conforme apresentado em [7], os simbolos transmitidos s6 podem ser recuperados se a
razao entre a separacdo das portadoras e a taxa de simbolos for tal que Af7T > 1, evitando a ICIL.

Caso esta condi¢do ndo seja atendida, ndo seria possivel recuperar a informacao transmitida.

Diferentemente dos sistemas descritos em [7] e [5], um outro sistema com sinais
nao-ortogonais foi proposto na literatura [12], em que duas portadoras m-QAM nao-ortogonais,
com Af < 1/T, sdo transmitidas em um canal AWGN. Usando o detector de maxima
verossimilhanca (ML, do inglés Maximum Likelihood), o sistema proposto, na condicdo de
1 >AfT > 0.61, tem uma taxa de erro de bits semelhante ao caso de duas portadoras ortogonais.
Portanto, o sistema descrito em [12] apresenta um aumento na eficiéncia espectral quando
comparado ao caso ortogonal. Além de [12], um outro trabalho, [13], também mostra que é
possivel recuperar a informacgdo na condicdo Af7 < 1. Em [13], o sistema proposto € similar
ao apresentado em [7], as fung¢des de base de W-H também sdo usadas para projetar o sinal
transmitido. No entanto, os resultados mostram que o sinal é recuperado, impondo uma série

de restricdes no projeto do filtro formatador para diminuir o nivel de ICI.

Os resultados em [12] mostram que mesmo havendo superposicao entre duas portadoras,

para AfT > 0.61 ndo ha perda na taxa de erro de bits (BER, do inglés Bit Error Rate) para
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o receptor de méaxima verossimilhanga. Um resultado promissor pois estd fornecendo uma
economia de banda de quase 40% comparado ao sistema ortogonal. No entanto, os resultados

apresentados em [12] ndo abordam um sistema com mais de duas portadoras.

E importante estudar uma arquitetura de receptor ML para N portadoras ndo-ortogonais,
com N > 2, para verificar sobre que condi¢des de AfT nao ha uma degradacdo da BER em
relacdo ao caso de N portadoras ortogonais. No entanto, um receptor ML requer elevada
complexidade computacional o que desperta a necessidade de pesquisar outras estruturas de

receptor.

Os resultados apresentados em [12] e [14] motivaram este trabalho que tem como
objetivo desenvolver estruturas de receptor para um sistema de comunica¢do com N portadoras
ndo-ortogonais e com superposicdo espectral através de uma canal AWGN. Desenvolve-se
um receptor baseado no critério de maxima verossimilhanca, dois receptores que utilizam a
filtragem linear, um usando filtro que minimiza o erro quadratico médio (MMSE, do inglés
Minimum Mean Square Error) e o outro usando um filtro de forcagem a zero (ZF, do inglés
Zero Forcing) da interferéncia entre portadoras. Além disso, sdo propostos dois receptores
nao-lineares, um baseado no algoritmo cancelador de interferéncia sucessiva, SIC (do inglés,
Successive Interference Cancellation), e o outro baseado em uma nova versdo da estrutura

anterior, concebida neste trabalho.

A organizacdo deste trabalho estd na seguinte forma:

» No capitulo 2, deriva-se o receptor de maxima verossimilhanca para deteccao de N sinais
m-QAM ndo-ortogonais, modulados com pulsos retangulares, € com espacamento entre
portadoras menor do que a taxa de simbolo Af < 1/T, através do canal AWGN. Além
disso, é feita uma analise tedrica da taxa de erro de bits (BER) do sistema, discute-se como
encontra a distdncia minima euclidiana entre os pontos da constelacido do sistema com N
portadoras nao-ortogonais e por fim € apresentado uma segunda estrutura de receptor,

também baseado no critério de méxima verossimilhancga, para o problema em andlise.

» No capitulo 3, deriva-se duas estruturas de receptores: uma utilizando o equalizador que
minimiza o erro quadritico médio (MMSE) e outro equalizador que visa cancelar toda a
interferéncia entre portadoras (ZF). Para cada equalizador € feita uma analise matematica

do erro de estimacdo causado por tais receptores.

» No capitulo 4, sdo propostas duas estruturas de receptores ndo-lineares. A primeira
estrutura é baseado no SIC e a segunda estrutura baseia-se no SIC modificado, uma

estrutura nova que esta sendo proposta neste trabalho.
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» No capitulo 5, s@o apresentados os resultados de desempenho dos sistemas propostos nos
capitulos 2, 3 e 4 em termos da BER. Estes resultados sdo comparados entre si e reforcam

a argumentacdo tedrica apresentada em cada um dos capitulos anteriores.

» No capitulo 6, apresentam-se as conclusdes dos estudos realizados, as contribuicdes
resultantes deste trabalho, e novas perspectivas de pesquisas relacionadas a esta

dissertacao.

Trabalhos gerados pelo autor relativos a esta dissertagdo:

» D. C. Aragdjo, A. M. P. de Lucena., J. C. M. Mota, "Sistema de Comunicagdo com
Muiltiplas Portadoras m-QAM Nao-Ortogonais", publicado nos anais do XXX Simpdsio

Brasileiro de Telecomunicagdes, 2012.

» D. C. Araijo, W. C. Freitas JR., A. L. F. de Almeida, "A Bidirectional Processing
Receiver for Layered Space-Time MIMO Systems.", publicado nos anais do XXX

Simpdsio Brasileiro de Telecomunicagdes, 2012.
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CAPITULO 2

DETECTOR DE MAXIMA VEROSSIMILHANCA PARA N SINAIS M-QAM
NAO-ORTOGONAIS EM CANAL AWGN

Neste capitulo, deriva-se o receptor de maxima verossimilhanca para a deteccdo de N sinais
m-QAM nao-ortogonais transmitidos em um canal AWGN, considerando a separacao
entre as portadoras menor do que a taxa de simbolo, Af < 1/T. E apresentada a andlise da BER
do sistema, assim como sua relacdo com a expressdo da distdncia minima entre dois simbolos
da constelacdo do sistema m-QAM de N portadoras ndo-ortogonais. Além disso, € discutido
uma segunda estratégia de transmissao e recep¢ao para N sinais m-QAM ndo-ortogonais em

canal AWGN. Esta segunda estrutura € derivada usando a expansdo em base de Gram-Schmidt.

O capitulo estd organizado da seguinte forma: na secdo 2.1 € apresentado o modelo do
sinal transmitido, na secdo 2.2 deriva-se o receptor ML, na secdo 2.3 apresenta-se uma analise
da BER do sistema, na secdo 2.4 estuda-se o problema de minimizacdo da funcdo distancia
para o problema em questdo e por fim, na se¢do 2.5 apresenta-se o sistema GS-NOMC (do
inglés, Gram-Schmidt Non-Orthogonal Multicarriers) e sua relacdo com o critério de maxima

verossimilhanga.
2.1 Modelo do sistema

No transmissor, N sinais m-QAM sio combinados para formar M = m" possiveis formas
de ondas. A i-ésima forma de onda, correspondente ao sinal equivalente em banda-bésica, é

expressa por:
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N-1
si(t) =Y, X (k)2 p(t — kT) (2.1)
n=0

em que, i = 1,2,....M, (k—1)T <t < kT é o intervalo de tempo correspondente ao k-ésimo
simbolo transmitido, x; ,(k) é o k-ésimo subsimbolo associado a n-ésima portadora m-QAM e
¢ estatisticamente independente para todo n e k. O pulso formatador p(u) é retangular com
amplitude unitdria e u € [0,T). A varidvel Af define o espacamento entre as portadoras e
Af < 1/T. Assim, ha uma superposi¢ao espectral entre os 16bulos principais das subportadoras

que compde s;(¢) da Eq. (2.1). A Figura 2.1 representa o transmissor do sistema.

O canal é considerado AWGN e o sinal no receptor é dado por:

r(1) = sit) +4q(1), (2.2)

em que, ¢(¢) representa o sinal de ruido equivalente em banda-bdsica, que é suposto branco,

complexo, com distribui¢do gaussiana e densidade espectral de poténcia 2N, e média nula [15].

Este trabalho objetiva estudar diferentes configuracdes de receptor para detec¢do dos

simbolos x; ,(k). Na préxima se¢do, apresenta-se a detecdo de maxima verossimilhanga.
2.2 Receptor de maxima verossimilhanca

Deseja-se projetar um receptor que realize a decisdo do sinal transmitido s;(¢) em cada
intervalo de simbolo baseado na observagdo do sinal recebido r(t), expresso pela Eq. (2.2),
de maneira que a probabilidade de decidir corretamente seja maximizada. Portanto, deve-se

maximizar a funcao de densidade de probabilidade a posteriori dada por:

Slsi(@)|r(1)], i= 1,2,...,mN.
Com essa estratégia, a probabilidade de erro é minimizada [16], [17] [18].

Usando o teorema de Bayes, a probabilidade a posteriori pode ser expressa como [19]:

flsi(o)lr(e) =2 [r(t)?tft()t]){[s"(t)].

Analisando a Eq. (2.3), para maximizar f[s;(¢)|r(¢)] seria necessdrio maximizar o produto

(2.3)

r(t)|si(1)] flsi(t)]. No entanto, para o sistema em estudo os m possiveis simbolos
Flr(@)]si(0)] fTsi(1)] p p

nio-ortogonais sdo equiprovaveis, ou seja f[s;(¢)] = 1/(m"). Desta forma, deseja-se maximizar
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Figura 2.1 — Arquitetura do transmissor.

xi’o(k>

— ! p(t—kT)

Clj'i’l(k)

——»| p(t—kT)

| p(t—kT)

pI2m(N=1)Aft

Fonte: Elaborada pelo autor.

a fungdo de densidade de probabilidade de médxima verossimilhanga f[r(z)|s;(t)].

O receptor de maxima verossimilhanga visa maximizar a funcdo de densidade de
probabilidade de r(¢) condicionada ao conhecimento do sinal transmitido s;(7), denotada por
flr(t)]si(t)]. Esta estratégia de detec¢do é 6tima para canais AWGN e pode ser implementada
através do cdlculo da distdncia minima Dy[r(z),s;(¢)] para cada instante kT, representada pela

Eq. (2.4) [16]

kT )
D))= [ (0= si(o) P 2.4
emque,i € [1,M]ek,icN.

Outra maneira de implementar o critério de mdaxima verossimilhanca € através da
maximizacdo das M métricas de correlagdo C[r(z),s;(¢)], i = 1,2, 3,...,M, representada pela

Eq. (2.5) [16]:
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kT

Culr(t),s:(1)] = 2Re { /(

k—1

. kT )
o (t)dt} _ /(k_l)T|s,~(t)| dt. 2.5)

Observe que o segundo termo da Eq. (2.5) representa a energia E;(k) do sinal s;(t)

transmitido no intervalo de tempo (k— 1)T <t < kT, e dada por:

KT

. - (112

B = [ ls)Pa
N—-1 N—-1N-1

EW) = EAY P+ L Y xinOxiu @ ATRY 26
n=0 n=0 m=0

em que,
B (AST, k) = sinc((n—m)AfT)e/ 2 (1=mATk=1/2)

eE, = & |p(¢)|?dt é a energia do pulso p(t). Note que, E;(k) é uma fungio que depende dos
simbolos m-QAM, do instante k e do fator AfT, o qual indica o grau de superposicao entre as
portadoras. Caso o leitor queira aprofundar compreender a demonstracao da Eq. (2.6), a mesma

encontra-se no Apéndice B.1.

A Eq. (2.6) pode ser reescrita na forma vetorial:

Ei(k) = Ep[x;" (k)H(k)xi(K)], 2.7)
em que, x;(k) = [x;0(k),x;1(k),...xin—1(k)]T, 0 operador [.]T indica o transposto e a matriz:

1 hl,z(AfT, k) ... hiN—1 (AfT,k)
H(k) — ho 1 (A‘fT, k) 1 oo han— (‘AfT, k)
i hN—l,l (AfT, k) hN_lyz(AfT, k) ... 1 |

Note que, a matriz H(k) ¢ uma matriz hermitiana, pois /, ,(AfT, k) = hy, ,(AfT, k). Além
disto, se AfT = 1, entdo H(k) =1 e, por outro lado, se AfT < 1, H(k) é dependente do tempo

discreto k. Portanto, a energia do simbolo varia com o tempo.

Analisando o primeiro termo do segundo membro da Equagdo (2.5) e substituindo s;(z), a
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métrica de correlagdo entre r(z) e s;(t), é dada por :

N-1 kT _
Ci[r(t),si(1)] =2Re{ ¥ xi,(k) /( r(t)e A gt — Ei(k)}. (2.8)
n=0

k—1)T
O receptor de méaxima verossimilhanca deve calcular a métrica de correlacdo expressa
pela Eq. (2.8) para todas as possiveis formas de ondas transmitidas e decidir pelo conjunto
de subsimbolos [xg ;(k)x i(k),...,xy—1,i(k)] que maximiza tal métrica. A Figura 2.2 mostra a

arquitetura do receptor ML.

E importante observar na Figura 2.2 e a Eq. (2.8) que as amostras na saida do integrador e
do circuito amostrador possuem estatisticas suficientes para a deteccao dos simbolos [12], [16],

ou seja, toda informagdo que foi transmitida estd contida nas amostras na saida do banco de

integradores.
Figura 2.2 — Arquitetura do receptor de médxima verossimilhanca.
e, 7°
x,.(k)
kT 0,
I ~ dy(k) s
(k -1)T
d,(k X, . (k
(k-1)T o
r(t) B
EE— ®
— j27Aft Q
¢ 3
N
. . 2
2~
kT dy_(k) Xy, (k)
\o/e—b >
(k -1)T
— 27 (N-1) Nt
o JRNDY:

Fonte: Elaborada pelo autor.

A complexidade do detector de maxima verossimilhanga cresce exponencialmente na forma
de M = m" sequéncias de simbolos. Tomando como exemplo um sistema 4-QAM com 16

portadoras, o detector deverd calcular 4'® métricas de correlagio Ci[r(t),s;(¢)], tendo, portanto,
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um custo computacional elevado.

Para determinar as amostras na saida do integrador considere:

kT _
dy(k) = / r(t)e 2ty 0<I<N-1,
(k1)

-1
_ Z xi’n(k)eJZnnAfz +q(l).
Portanto, tem-se que:

kT N-1 kT

k) = wa®) [ der Yowiak) [ PR g k)
(k—=1)T o (k—=1)T
n#l
= Tx;(k +TZx,n Pt (AFT k) + 7 (k). (2.9)
n7$l

O sinal amostrado na saida do integrador no /-ésimo brago possui a informagao x; ;(k) carregada
pela /-ésima portadora. O segundo termo da Eq. (2.9) representa a parcela de interferéncia entre
as portadoras, enquanto que o terceiro termo, z;(k), € a contribui¢do do ruido Gaussiano na saida

do integrador. Este ruido é dado pela Eq. (2.10)

kT ]
(k) = /( kil)Tq(t)e_JZ”lAftdt. (2.10)

Sendo z;(k), uma varidvel aleatéria Gaussiana, para caracterizd-la é suficiente a determinagio
de suas estatisticas de primeira e segunda ordem. A média estatistica de z;(k), para qualquer k

e [, é dada por:

kT )
E{u(k)} = /( E{q(t)}e 72¥A gy,

k—1)T

E{z(k)} = 0.

Sendo a média da varidvel E{z;(k)} = 0, a fun¢do de autocorrela¢do para os instantes k; e k; é:

kT kT .
E{Zl(kl Zl k2 / / E{q l‘l (tz)}ejznlAf(tz_tl)dtzdl‘l.
(ky—1)T

(2.11)
Desenvolvendo-se a Eq. (2.11), encontra-se o seguinte resultado:

E{Zl(kl)Z?< (kz)} = 2TN()5(k2 — kl). (2.12)
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Note na Eq. (2.10), que o ruido z;(k) depende da varidvel / associada a cada portadora.
Portanto, € importante investigar qual a correlacdo entre ruidos de diferentes portadoras em um

dado instante k:

E{z(k)z,(k)} = /(::
kT

— / 2Noej27'[(n—m)Aft2dt2
(k—1)T

kT . .
[ E{gln)q ()yel e 2o g,
)T J(k—1)T

= 2T Nysinc((n—m)AfT)e/>Fn=mATk=1/2) (2.13)

A Eq. (2.13) mostraque se o AfT = 1 a fungdo E{z,(k)z;, (k) } = 2T Ny se somente se n = m,
V k. Neste caso, o ruido associado a cada portadora em um dado instante k € descorrelacionado.
No entanto, se AfT < 1 este ruido € correlacionado.O Gréfico 2.1 mostra a relacdo entre a
magnitude |E{z,(k)z;,(k)}| e a diferenca (n —m). E importante salientar que, o processo
conjunto z = [zo(k),z1(k),...,znv—1(k)], que define as parcelas de ruido para cada uma das

portadoras, € ndo estaciondrio.

Grifico 2.1 — Gréfico da fungdo de correlagdo na frequéncia E{z,(k)z},(k)}.

< AfT =2/3
0.9+ —o AfT =2/5|

o
~
T
|

-10 -8 —6 -4 -2 0 2 4 6

(n —m)

Fonte: Elaborada pelo autor.
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2.3 Desempenho Teédrico do Sistema

Para calcular o desempenho tedrico do sistema é necessirio compreender primeiramente
que, o detector de médxima verossimilhanca proposto na Figura 2.2 calcula as M métricas
de correlagdo C[r(t),s1(¢)], ..., C[r(t),sm(t)] definida pela Eq. (2.5), para cada intervalo de
tempo (k— 1)T <t < kT. Portanto, para determinar a probabilidade de erro média P, do
receptor de maxima verossimilhanga, considere uma dada forma de onda s;(¢), em banda-basica
equivalente, transmitida no intervalo (k—1)T <t < kT. O evento erro e; ocorrerd quando
Clr(t),s;(t)] > C[r(t),si(t)], parai # j. A taxa de erro de simbolos condicionada a s;(¢) ¢ dada

por:

Pk)=P | Jej| <Y Plej] (2.14)
J#i i#]
em que, P [U i€ j} representa a probabilidade de unido de todos os eventos de erros, em que

Jj # i, e Ple;] representa a probabilidade de ocorrer o evento e;.

Para obter o limitante superior da probabilidade de erro descrita na Eq. (2.14) € necessario
determinar a expressdo de P[e j], sendo assim, considere o evento de erro e;. A partir da Eq.
(2.4) e da Eq. (2.2), € possivel concluir que a condi¢do para a ocorréncia de e; € [12], [16]:

Re{ /( 00 —si(t)]*dt} > %Dk[sj(t),si(t)]. (2.15)

k—1)T

em que, Di[s;(¢),s;(t)] representa a distincia entre os simbolos s;(¢) e s;(t) definida pela Eq.

(2.4). Considerando s;(t) e s;(¢) definidos pela Eq. (2.1) a distancia é dada por:

kT
Dk[Sj(l‘),Sl'(t)] = Ej(k) —|—Ei(k) —2Re {/(k—])Tsj(t)s;k(t)dt} (2.16)
em que, a integral na Eq. (2.16) € dada por :
kT N—1
i(t)si(t)dt = E in Xy
fo 0550 =Ep X 3]
N—1N-1 ,
+ Y Y xjuxt,sinc((n—m)AfT)e/2mn=mATk=1/2)1
n=0 m=0 ’

Na Inequagao (2.15), supondo conhecidos s;(¢) e s;(t), i,j = 1,2,...,M e reconhecendo

que ¢(t) é um processo estocéstico Gaussiano, o termo do primeiro membro é uma varidvel
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aleatdria gaussiana definida por 7, a qual possui média nula e varidncia (77% = %Dk [sj(1),si(t)].

Portanto, a funcao de densidade de probabilidade da varidvel 7y é:

1 i

ze_ﬂ, 2.17)
\ /27wy

usando a Eq. (2.17), a probabilidade do evento e; é:

fly)=

[}

4
Plej] = —— / e *rdy
\/ 207 1, 50)5(0))

2

—

Dys;(2), si(1)]

-0 o (2.18)

substituindo a Eq. (2.18) em (2.14) tem-se um limitante superior para P;(k):

Dy[s;(t),si(t)]

P(k) <) 0 N

i#]

(2.19)

Observa-se da Eq. (2.16) que P;(k) depende do fator AfT, V k € N [12], [14]. Finalmente,

considerando todos os M possiveis sinais s;(¢) equiprovaveis, a probabilidade de erro média é:

L M

P, = lim [Z ) %} /L, (2.20)

L= i1z
em que , L é o nimero total de instantes no tempo discreto.

E importante salientar que, quanto menor é a distincia entre os simbolos, maior serd a
probabilidade de erro média, definido na Eq. (2.20). Portanto, a parcela mais significativa
do somatdrio na Eq. (2.19) é aquela correspondente a menor distancia minima. Com isso, 0
desempenho do sistema é fortemente influenciado pela distdncia minima entre os simbolos da
constelacdo do sistema nao-ortogonal. Isto é esperado haja visto que a ocorréncia de erros para

simbolos s (k) mais distantes de s;(k) ¢ menos esperado do ponto de vista da formagao de erros.
2.4 Distancia Minima entre Simbolos da Constelaciao de Portadoras Nao-Ortogonais

O célculo da distancia minima entre os simbolos da constelacio ndo-ortogonal € de
fundamental importincia para obtermos o desempenho tedrico do sistema de multiportadoras
nao-ortogonais. Portanto, com base na Eq. (2.16) e técnicas de otimizacdo € discutido nesta

secdo como obter uma férmulagdo analitica para o problema da distancia minima.
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Considere o conjunto de subsimbolos b, (k), 0 <n <N —1, V¥ n € N, associado ao sinal
b(t) transmitido no intervalo (k— 1)T <t < kT. Deseja-se determinar qual o conjunto de
subsimbolos x,(k), 0 <n <N —1,¥ n € N, que minimiza a distincia entre x(¢) e b(t) expressa

pela equacdo :

kT 5
DYlale) ble)] = [ Jx(0) = b(e) Pl 221)
(k—1)T
em que,
N-1 .
x(t) = Y xu(k)e 2P p(r — KT,
n=0

N—1
=Y bu(k)e”™ ™ p(t —kT).

A fungdo distancia pode ser escrita na forma vetorial. Para determina-la considere a Eq. (2.21)

reescrita da seguinte forma:

—1N-1

kT
Dix(1),b(1)] = Ep(k) + 2Re{z Y x(k) / o I2Rn=mAft gy
n=0 m=0 k=1)T
—1N—-1
= Eu(k)+ 2Re{z Y xa(K)Dy i (AST, )}, (2.22)
n=0 m=0

em que, Ep(k) e E (k) correspondem a energia das formas de onda b(¢) e x(¢) respectivamente
no intervalo (k—1)T <t < kT. Substituindo a Eq. (2.7) na Eq. (2.22) e representando o duplo

somatorio na forma matricial tem-se que:

Di[x(2),b(r)] = x(k)H(k)x(k)+b7H(k)b(k) —x" (k)H(k)b(k) — b (k)H(k)x (k)
= [x(k) = b(k)]""H(k) [x(k) —b(Kk)], (2.23)

se AfT = 1, condigdo de ortogonalidade, H(k) = I, obtem-se a distdncia quadratica para o caso

ortogonal:
Dy[x(2),b(1)] = [x(k) = b(k)]" [x(k) = (k)] = [[x(k) — b(K)||*.

Deseja-se minimizar a distncia entre x(¢) e b(t) definida pela Eq. (2.23), mantendo-se b(t)

fixo e variando-se x(¢). A minimizagdo deve ser efetuada com a seguinte restri¢do:

gk(x(k)) > 0,

em que,
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x(k) = [xo(k),...,xy_1(k)]T e b(k) = [bo(k),...,by_1(k)]T. A restrigio g(x(k)) > 0 garante
que x(k) # b(k). Esta condigdo é necessdria para que a distidncia seja ndo nula. Portanto, a

fung¢ao custo para o problema em questao é dada por:

Je(x(k)) = Di[x(2),b(t)] + Aogr(x(k)). (2.24)
Derivando a Eq. (2.24) com relagdo ao vetor x(k), tem-se que

d(x(k)
T = - b(k)]TH(k) — Ao [x(k) — b(k)]¥,

em que,

Ik (X(K)) _ [ dJi(x(k))  dI(x(k)  IJ(x(k)) dJi(x(k)) ]
ax(k) - 8xo(k) 8x1(k) 8)C2<k) 8xN_1(k) !

o que resulta em:

8Jk x(k
ORI (225)
Para determinar o x(k) que minimiza a fungéo custo, primeiramente deve-se obter os pontos

criticos a partir da seguinte equagao [20]:

dJi(x(k))
ol o7 (2.26)

em que, ) representa o vetor coluna nulo.

Observe que para determinar os pontos criticos na Eq. (2.25) ha trés possibilidades. A
primeira, seria x(k) = b(k), no entanto, isto ndo ocorre pois a restricdo gx(x(k)) garante que
x(k) # b(k). A segunda seria se H(k) =T e A9 = 1, isso s6 ocorre se AfT = 1, o que ndo

interessa pois estamos interessados no AfT < 1. A terceira e dltima possibilidade seria se:
e’ (k)[H(k) — AoI] = 0,

em que, e(k) = [x(k) —b(k)] é o vetor erro. Para que tal condi¢do seja satisfeita det([H(k) —
AoI])=0. A determinagdo da Hessiana é importante para verificar a existencia do ponto minimo.

A seguir obtem-se a matriz Hessiana:

92T (x(k)

) _
Ix(k)ox (k) — TIUk) — Aol 227
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em que,
[ 2(x(k)) 92 (x(k)) 9% (x(k)) i
dxo(k)dx; (k) dxo(k)dx; (k) o dxo(k)dxy_, (k)
927 (x(k)) 27 (x(k)) 927,(x(k))
o ()oxi(k)  dxm(kaxi (k) dx(k)dxy (k)
IR | o) M) P1,(x(0)
ox(k)ox* (k) o (k)oxi(k)  dm(k)oxi(k) T dm(koxy (k) |
PUBR)  PhxE) 22 (x(K))
| Oxy_ 1 (K)oxo(k) dxyi(Koxi(k) T dxn_1(k)dxy_ (k) |

que mostra ndo haver ponto de inflexdo, como esperado para um funcional quadratico.

De acordo com a literatura [20], [21], [22], se a Hessiana for semi-definida positiva, entdo ha
um minimo local. Isto nos leva a restri¢do que |Ag| < 1 e que, hd pelo menos uma solugdo para
encontrar um ponto extremo X(k), o qual é minimo, ja que a Hessiana é simétrica e portanto,

seus autovalores sdo positivos se A9 > 0.

2.5 Sistema de Portadoras Nao-Ortogonais por Decomposicio em Base de
Gram-Schmidt

z

Nesta secdo € apresentado uma outra estrutura de transmissor e receptor de multiplas
portadoras ndo-ortogonais, em que se utiliza a decomposi¢cdo de base de Gram-Schmidt para
representacdo dos sinais tanto no transmissor como no receptor. A arquitetura do receptor
também faz uso do critério de maxima verossimilhanga. A decomposi¢do em uma base de
Gram-Schmidt permite obter um conjunto de fungdes ortonormais para representar um conjunto

de sinais de energia finita e forma de onda {s;(¢),i = 1,2,...,m"} [16] [23], [24].

Considere um sinal equivalente em banda-bésica de N portadoras ndo-ortogonais,
N—1 A
sit) = Y. xin(k)e?™ N p(t —kT),
n=0

com pulso formatador p(tr — kT) retangular, amplitude unitdria e superposicdo espectral.

Utilizando o procedimento de ortogonaliza¢cdo de Gram-Schimidt é possivel construir uma

base ortonormal a partir de um conjunto de funcdes linearmente independentes e/270A/?

... e2TIN=DAS para representar s;(¢) como se segue:

N—1
si(t) =Y ainlk]gn (1), (2.28)
n=0
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emque, (k—1)T <t <kT,keNe

o Wn,k(t)
(pn,k(t) - kT Y
S k() Pdt
(k—1)T
1 kT
ll/n,k(t) _ ejZﬂnAft_Z / efZ””Af’q);?k(t)dt ‘Pa,k(t)-
=0\

A fungio ¢, x(t) forma uma base ortogonal e a; ,(k) = f(lzT_l)Tsi(t)¢:7k(t)dt, (k—1)T <t <kT
é a proje¢do do sinal s;(t) em ¢, x(t),emquen =0,...,N— 1.

E importante ressaltar que no trabalho [25], é mostrado que as fungdes e/270Af!
... e2PIN=DAft 56 Jinearmente independentes no primeiro intervalo de simbolo [0,7'). No
entanto, o problema em estudo considera o k-€simo intervalo de tempo (k =1, 2, 3, ...). Sendo
assim, as fungdes devem ser linearmente independente em qualquer intervalo, (k— 1)7T <17 <

kT . Nesta dissertacao, € feita uma demonstracdo de independéncia linear para qualquer que seja

o intervalo, a qual encontra-se no apéndice A.1, ampliando-se o resultado obtido em [25].

Sejam as componentes de projecdo do sinal s;(¢), a; 0(k), a; 1 (k), ..., a; n—1(k), em uma base
ortonormal, obtidas de maneira iterativa utilizando o procedimento de Gram-Schmidt. Uma

outra forma de obté-las é através da transformagao linear
a;(k) = B(k)x;(k), (2.29)

€m que, a,-(k) = [ai70(k),ai71 (k), ey AiN—1 (k)]T, X,’(k) = [xi70(k),x,-71 (k), ey XiN—1 (k)]T € B(k)

é a matriz tranformag@o. Para determinar a matriz B(k), considere os dois sinais

N—1

si(t) =Y xin(k)e>™ M p(t —kT) (2.30)
n=0
N—1 .

si(t) =Y xju(k)e?™ A p(t —kT) (2.31)
n=0

com pulso formatador p(r — kT) retangular, amplitude unitdria e superposi¢éo espectral no

intervalo de tempo (k— 1)T <t < kT,k € N, possuindo a distincia euclidiana dada por:

DIsi(1),s;(1)] = [xi(k) —x;(k)]"H(k)[x;(k) —x; (k)] (2.32)
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Ao obter uma representagido em base Gram-Schmidt dos sinais s;(¢) e s;(¢), tem-se que:

Z azn (pnk (2.33)

Z aj, n ¢nk (234)

A Eq. (2.33) e a Eq. (2.34) representam os mesmos sinais s;(¢) da Eq. (2.30) e s;(r) da Eq.
(2.31) respectivamente. Portanto, é possivel concluir que a distancia euclidiana entre os sinais,
definidos nas Eq. (2.33) e Eq (2.34), € igual a distancia euclidiana definida na Eq (2.32). Com

1sso considere:
Dlsi(t),s;(1)] = [ai(k) —a;(k)]" [a; (k) — a;(k)], (2.35)

substituindo a Eq. (2.29) na Eq. (2.35) tem-se que

Dlsi(t),s;(r)] = [B(k)xi(k) —B(k)x; (k)] [B(k)x;(k) — B(k)x; (k)]
= [xi(k) —x; (k)" B" (k) B (k) [xi (k) — x;(K)], (2.36)

igualando a Eq. (2.32) com a Eq. (2.36) conclui-se que:
H(k) = B (k)B(k). (2.37)

A Eq. (2.37) mostra que hd uma relagdo entre a matriz H(k) e matriz transformacio linear
definida na Eq. (2.29). Esta relacdo € representada na forma da decomposicdo de Cholesky
da matriz H(k), em que B(k) é uma matriz triangular superior. A Figura 2.3 e a Figura 2.4
representam o transmissor € o receptor do sistema projetado com base na ortogonaliza¢do
de Gram-Schmidt. O sistema apresentado € chamado de Gram-Schmidt Non-Orthogonal
Multicarrier (GS-NOMCO).

Note que, na estrutura do transmissor hd a presenca do bloco B(k) responsavel por realizar a
transformacao linear definida na Eq. (2.29). Esta operacdo resulta na criacdo de novos simbolos
pertencentes a uma nova constelacdo. Isso ocorre porque os simbolos m-QAM agora estdo
representados em uma nova base. Importante ressaltar que a matriz B(k) é ndo-singular, pois é
triangular superior, ja que ela € resulta da decomposi¢do de Cholesky. Portanto, ela € inversivel.

Desta forma, € possivel recuperar a constelacao inicial através de uma de inversdo de matriz.

O sinal recebido r¢(¢), durante o intervalo (k—1)T <t < kT,k € N, é projetado em cada
uma das N fung¢des ortonormais. A saida do banco de integradores pode ser representada pela
equacao vetorial

r(k) =B(k)x(k) +v(k),
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Figura 2.3 — Arquitetura do transmissor do sistema GSNOMC.
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Figura 2.4 — Arquitetura do receptor do sistema GSNOMC.
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em que, x(k) = [xo(k),x1(k),...,xn_1(k)]T, x(k) = [ro(k),r1(k),...,ry_1(k)]" e v(k) representa
a projecdo do ruido branco em cada uma das fung¢des ortonormais. O bloco Detector de
Distancia Minima estima a(k) = [ag(k),a; (k),...,ay_1(k)]" a partir de r(k). Em seguida, é
obtido uma estimativa dos simbolos m-QAM transmitidos, xo(k), x1 (k), ..., xy—1 (k), através da

transformagdo linear definida pela inversa de B(k) conforme ilustrado na Fig 2.4.
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CAPITULO 3

RECEPTORES LINEARES PARA N SINAIS M-QAM NAO-ORTOGONAIS EM
CANAL AWGN

No capitulo 2, foi apresentada a estrutura do receptor de maxima verossimilhanga para os N
sinais ndo-ortogonais cuja a complexidade computacional aumenta exponencialmente na
deteccdo dos sinais transmitidos. Por esta razdo, estudou-se e desenvolveu-se outras estruturas

de sub-6timas receptores.

Neste capitulo, é projetado dois tipos de receptores equalizadores lineares: MMSE e o ZF.
Ambos os equalizadores combatem a ICI, no entanto, o ZF amplifica o ruido Gaussiano [26],

[27]. Portanto, como serd apresentado hd uma vantagem do MMSE em relacdo ao ZF.

Os receptores lineares aproveitam a mesma arquitetura do receptor de mdxima
verossimilhanca até a amostragem do sinal. Conforme apresentado no capitulo anterior, o sinal
amostrado na saida do integrador, correspondente a /-ésima portadora, é definido pela Eq. (2.9),

aqui repetida:

N—1
dy(k) = T{xi (k) + Y, xn (k)R n(AST, k) } 42 (k)

pei
em que, d;(k), x;(k) e z;(k) = f(I;cT,l)T q(t)e/?™Al dt representam respectivamente, as amostras
dos sinais na saida do integrador, os subsimbolos complexos transmitidos e o ruido presente na
[-ésima portadora no instante k. Note que na Eq. (2.9), o subsimbolo transmitido pela /-ésima
portadora sofre interferéncia dos simbolos transmitidos nas outras (N — 1) portadoras e o grau
depende de AfT.

Na Eq. (2.9), tem-se apenas a representacao discreta da informacao na /-ésima frequéncia,

no entanto, é desejavel que o detector estime conjuntamente todos N simbolos m-QAM
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transmitidos. Para tal, utiliza-se a abordagem de transformacdo linear para expressar todas
as equacdes, considerando os simbolos QAM desejados no instante de tempo k7 conforme
mostrado a seguir:

d(k) = TH(k)x(k) 4+ z(k) (3.1)

em que, X(k) é o vetor coluna dos N simbolos complexos transmitidos no instante discreto «,

H(k) é a matriz de transformagao definida por:

[ | ha(AfTK) ... hin_1(AfT,K) |
H(k) = h 1 (A'fT7 k) 1 . han—1 ('AfT, k)
| o1 (AFTK) o1 2(AFTLK) . 1 |

e o vetor z(k) representa a parcela de ruido complexo para cada um das N portadoras, sendo
sua média nula e a matriz de correlagdo entre as amostras do sinal de ruido em cada uma das

portadoras no instante kT dado por E[z(k)z(k)¥] = 2TN,H(k).

Se o parAmetro AfT = 1, entdao H(k) torna-se diagonal, e as parcelas de ruido associadas
a cada portadora sdo descorrelacionadas e o problema se reduz a deteccdo de sinais ortogonais.

Por outro lado, se AfT < 1, observa-se que H(k) é variante no tempo.

A seguir sdo apresentadas as metodologias de detec¢do baseadas na filtragem linear.

3.1 Receptor de Erro Quadratico Médio Minimo

O detector de erro quadratico médio minimo combina linearmente os sinais recebidos
{d,(k),0 < n < N — 1} para realizar uma estimago dos sinais transmitidos {x,(k),0 < n <

N —1} [16], [28], [29]. A combinagio linear é representada na forma matricial como se segue:

y(k) = W (k)d(k) (3.2)

em que, W(k) é uma matriz de filtragem N x N no instante k, que minimiza o erro
quadrético médio e é definida por W (k) = [wo(k)w(k)wa (k) ...wxy_1(k)], as colunas w,(k) =
[Wn,0Wn,1Wn2 .. .anN,l]T en=0, 1, ..., N—1. A fungdo custo é o erro quadratico médio dada

por:

JIW (k)] = E{||x(k) — W (k)d(k)[|*}. (3.3)
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Minimizando a fung¢@o custo J[W (k)] em relac@o aos vetores w,(k), temos que:

%g)ﬂ = —2F{x,(k)d(k)}+ 2R qw,(k)
dJ[W (k)] 0
aw, (k)
wo.(k) = Ry p(k) (3.4)

em que, W,;(k) é o filtro que minimiza o erro quadritico médio referente a [-ésima
portadora, Ryy(k) = E{d(k)d"(k)} = H(k)R.H (k) + 2NoTH(k), Ry = E{x(k)x"(k)},
p,(k) = E{x:(k)d(k)} e E{z(k)z" (k)} = 2NoTH(k). Portanto,

Wo(k) - W070(k) Wo’l(k) Wo’z(k) WO’Nfl(k) 5

representa a matriz transformagdo 6tima que combina linearmente as amostras recebidas como

mostrado na Eq. (3.2).

No caso especifico deste trabalho, Ry, = 621, em que o7,

transmitido, I é a matrix identidade, H” (k) = H(k), portanto Ry, (k) = cZH(k)H(k) +
NoTH(k). O vetor p;(k) é dado por:

€ a poténcia de cada subsimbolo

p(k) =[ E{xj()di(k)} Efxj(k)(k)} ... E{xj(K)dy-1(k)} 1",

para calular E{x] (k)d,(k)}, usa-se a Eq. (2.9), de maneira que:

N—1
E{x; (k)dn(k)} = Z_lOE {7 (k) (k) Yrnm (AS T k) + E{x] (k) zn (k) },
o que resulta:
E{x] (K)dn(K)} = 021 (AfT ). (3.5)

Analisando a Eq. (3.5) é facil notar que:

Pi(k) = 05l hos(AfT.k) ... hi_1i(AfT.k) 1

hit (AFTR) ... by (AfTE) T
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Usando a Eq. (3.4), a matriz 6tima W, (k) é
Wo(k) = [ Rypo(t) Rylpy(k) . Rylpy (k) |,

colocando R}, (k) em evidéncia tem-se que:

Wo(k) = OlR;H(K)
2NoT _

Wok) = o%(c2) " (HIOH(K) + 25T H(k) H(k)
Wo(k) = (HRH®E) + o H() " HK) (3.6)

2
em que, SNR = % define a relacdo sinal-ruido. A Figura 3.1 representa a arquitetura do

receptor com equalizacio MMSE.

Figura 3.1 — Arquitetura do receptor com equalizador MMSE.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

3.2 Receptor de Forcagem a Zero

Um equalizador de forcagem a zero também efetua uma transformacao linear sobre os sinais
recebidos {d,(k),0 <n <N — 1} de modo a estimar os subsimbolos transmitidos {x,(k),0 <
n <N —1}. A matriz W(k) é selecionada de forma a cancelar completamente a interferéncia

entre portadoras. Portanto W/ (k) = H! (k) e o sinal transformado é [16], [28]:
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y(k) = H(k)"'d(k)
= x(k)+H(k) " 'z(k). (3.7)

Note que, em y(k), ndo h4 interferéncia entre portadoras, no entanto, dependendo de H(k)~!
pode haver amplificacdo da poténcia do ruido. A Figura (3.2) apresenta a estrutura do receptor

com equalizacio ZF.

E importante ressaltar que existe uma relagdo entre os detectores de erro quadratico médio
minimo e de forcagem a zero [28], [29], [30]. Observe que na condi¢do SNR — o, 0 que

significa dizer a de ruido, a Eq. (3.6) se reduz a:

Wo(k) = [H(k)H(k)]"'H(k)
W,(k) = H (k). (3.8)
Portanto, na condi¢io de auséncia de ruido o filtro de erro quadritico médio minimo € igual ao

filtro de forcagem a zero. Ou seja, a estratégia de for¢cagem a zero ndo leva em consideragado a

poténcia do ruido. Isto serd abordado em detalhes na secado 3.3.

Figura 3.2 — Arquitetura do receptor com equalizador ZF.
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Fonte: Elaborada pelo autor.
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3.3 Erro de Estimacao dos Equalizadores Lineares

A utilizacdo de equalizadores lineares proporciona uma redug¢do computacional
significativa quando comparado com o receptor ML. No entanto, hd uma queda no desempenho
do sistema devido ao erro inerente a estimacdo feita pelos equalizadores lineares [30], [31].
Nesta seccao, € analisado o erro de estimacdo dos equalizadores MMSE e ZF apresentados nas

secoes 3.1 e 3.2 respectivamente.

3.3.1 Erro de Estimacao do receptor ZF.

O equalizador ZF cancela a interferéncia entre as portadoras utilizando W (k) = [H(k)] ™",
como demonstrado na Eq. (3.7). O segundo termo desta equagdo corresponde a transformacao

linear sobre a parcela de ruido. Essa transformagao retorna:

Zzr (k) = H ' (k)z(k).

O erro Ezr no equalizador ZF € definido e determinado como se segue:

&r = E{llzzr(k)|I°}
= E{u{H™ (k)z(k)z(k)" 0" (k)}}
= w{H ' (KE{z(k)z(k)" }H ™ (k)}
KH(kH (k)}

= 2NoTtr{H !(k)
k)},

—~

= 2NoTtr{H!

em que, H(k) = Q(k)A(AfT)Q ! (k) e o operador tr{} representa o traco. A matriz Q(k)
representa a matriz de autovetores e A(AfT) representa a matriz diagonal dos autovalores
M(ASFT), M (AfT),..., An—1(AfT) [32]. Desta forma tem-se que:

Ezr = 2NoTur{(Q(H)A(AFT)Q (k) '}
= 2N Tt {(Q(k)Q ' (K)A(AFT))™ '}

= 2NpTtr{A"'(AfT)}
N—1 1

= 2NoT nzb W AFT) (3.9)

H4 uma dependéncia do erro com relagdo ao AfT, ji que os autovalores da matriz H(k)

variam de acordo com grau de superposicao das portadoras. O Grafico 3.1 mostra o grifico dos
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Grifico 3.1 — Distribuicdo dos autovalores da matriz H(k),

nao-ortogonais.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

autovalores para AfT =1, 0.6, 0.3 € 0.1 no caso N = 12. Note que, ao diminuir o Af7T alguns

autovalores estao se aproximando de zero, isso faz com que o nimero de condicionamento da
matriz H(k), C = Apax(AfT) [ Amin(AfT), aumente e Ezp — o0. Ou seja, o filtro H! (k) estd
amplificando a poténcia do ruido. Se AfT = 1, entdo H(k) =L, ou seja Ap(1)=A;(1) = ... =
Av-1(1), e a Eq. (3.9) pode ser reescrita:

Sendo

se AfT =1,

N
Sz = QNOTA@(l)'
N-1
Y A(AfT) = e{H(K)},
n=0

(3.10)
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ou seja:
Ao(1) =1. (3.11)

Substituindo Eq. (3.11) em (3.10) tem-se
&zr =2NoTN,

isto €, a poténcia do erro devido ao ruido aumenta na propor¢do que aumenta o nimero de

portadoras.

3.3.2 Erro de Estimaticao do receptor MMSE.

Na secc¢ado 3.3.1, foi apresentado uma andlise do erro de estimativa do equalizador ZF na
sua saida. Observou-se que sua utiliza¢cdo pode aumentar a poténcia do ruido. Por outro lado,
como o equalizador MMSE considera tanto a parcela de ruido como a parcela de interferéncia
em sua estimativa, ele ndo apresenta o problema de amplificacdo do ruido. Nesta seccdo, é

obtido o erro Eyuse do equalizador MMSE e comparado com o Ezp.

Considere o filtro W (k) = W, (k) definido na Eq. (3.6). Aplicando o W(k) em d(k) definido

na Eq. (3.1) tem-se a seguinte relacio:

0 que resulta
em que,
Z(k>MMSE = Wo(k)l(k)

Obtem-se &y a partir da parcela de ruido da estimativa z(k) s conforme abaixo:

Eumse = E{||2(k)mmsell*}
= E{u{Wo(k)z(k)z(k)" W, (k)" }}
= w{Wo(k)E{z(k)z(k)" }W,(k)"}
= N,Ttr{W,(k)H(k)W,(k)?}, (3.12)

subtituindo a Eq. (3.6) em (3.12), e lembrando que H” (k) = H(k), tem-se que:

Gumse = NoTur{[HIOH(K) + < HOO) HEOHOH) HOOHE) + - HE)]
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Utilizando a decomposigio em autovalores e autovetores, H(k) = Q(k)AQ ! (k), em que A =
A(AfT) que é a matriz de autovalores ja definida na seccdo anterior. Considerando que H" (k) =

Q(k)A™Q ! (k), a expressio para Eyyse pode ser reescrita como:

Smumse = 2N0Ttr{Q(k)1[A2+$A]1A3[A2+SNR AIT'Q(K)}-
= 2N, Ttr{QK) ' QUIAN A + A7)
T _
= 2N, Tu{A’[A%+ +ve) 2}
= 2a(AST)P
= T L RGITIR + AR AT
- 2N(,TNZI 1 (3.13)

5 .
=0 2n(AFT) + sip + (svr)” arm)

Comparando a Eq. (3.13) com a Eq. (3.9), nota-se que, Eyyse possui uma dependéncia da
relagdo sinal-ruido. Portanto, para uma baixa relacdo ruido Eyyse < Ezr, 0 que demonstra que

o equalizador MMSE € menos sucetivel ao efeito de amplificacdo do ruido.

Considere agora uma alta relagdo sinal-ruido, entdo:

N—1 1 N—1 1

lim 2N,T = 2N,T —_—
SNR—eo Zb Mn(AFT) + E+ (552)” i ;O An(AfT)

= éZF-

Observe que, se for possivel garantir uma alta relagdo sinal-ruido para o sistema, os
equalizadores MMSE e ZF terdo o mesmo erro e portanto o mesmo desempenho, como

constatado anteriormente na sec¢do 3.2.
Na sec¢do 3.3.2 demonstrou-se que se AfT = 1, entdo Ap(1)=A;(1) = ... = Ay_1(1) = 1.
Portanto, a equac@o que define &y sk pode ser simplificada para:
1
5
1+ SNR + (SNR)

Pela equacdo anterior, nota-se que para o caso ortogonal o MMSE também possui um

Emmse = 2NoTN

desempenho melhor.
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3.4 Filtro de Branqueamento

O filtro de branqueamento € uma estrutura utilizada em problemas que envolvem ruidos
correlacionados tornando-os branco. O uso de tais filtros resulta em uma melhoria de
desempenho em termos da BER dos equalizadores lineares. Isto porque, ruidos correlacionados,

se ndo branqueados, causam uma estimacao polarizada da informagdo que deseja-se obter.

A literatura [16] mostra que o filtro de branqueamento W,,(k) é dado por:

W, (k) = Q12 (k), (3.14)

em que, Q(k) = E[z(k)z" (k)] e Q(k) = Q'/2(k)Q'/?(k). Desta forma, por que nio foi utilizado

um filtro branqueador até o presente estudo?

A resposta para o questionamento € obtida ao observar a seguinte expressao:

d(k) = TH(k)x;(k) +z(k)
— VTH ()]I/Z[V_Hl/z() i(k) +n(k)]. (3.15)

r(k)

O vetor x;(k) = [xivox,}l .. .xi7N,1]T representa a i-€simo combinacao de simbolos m-QAM dentre
os m¥ pssiveis combinacdes, o ruido n(k) = H™'/?(k)z(k) possui média zero, a matriz de
correlagdo € igual A matriz identidade E[n(k)n* (k)] = I(k) e [H” (k)]'/2 = H'/?(k) pois H(k)
¢ uma matriz hermitiana. Analisando a Eq. (3.15) do ponto de vista discreto, o vetor r(k)
representa o sinal discreto recebido e a matriz [H” (k )]1/ 2 ¢ a transformacio linear realizada
pela estrutura de banco de filtros integradores em conjunto com os osciladores locais sobre
o sinal recebido r(k) na entrada do receptor. E a matrix H'/2(k), ¢ a transformacio linear
efetuada sobre os simbolos m-QAM pelo transmissor devido ao banco de filtros transmissores

e osciladores locais.

Utilizando o filtro de branqueamento

1

-1/

W, (k) =

tem-se que:
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y(k) = Wy(k)d(k)
= r(k). (3.16)

O primeiro termo de r(k) contém o conjunto de simbolos m-QAM projetados em uma nova base.
Considerando o receptor 6timo € possivel estimd-los através da métrica de distancia minima.
Para determinar a distincia entre dois vetores X;(k) = H'/2(k)x;(k) e %;(k) = H'/?(k)x; (k)

tem-se que:

DI%i(k), %;(K)] = |[H"?(k)(xi(k) —x; (k)|
= [xi(k) —x; (k) TH(k) [xi (k) — % (K)]. (3.17)

A Eq. 3.17 é igual a Eq. 2.23. Conclui-se entdo que o filtro de branqueamento realiza uma
transformacdo de similaridade mantendo a distancia entre os simbolos iguais. Desta forma,
ndo ha a necessidade de utilizar tal estrutura, antes dos equalizadores lineares pois ndo havera

melhoria de desempenho.
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CAPITULO 4

RECEPTORES SUBOTIMOS NAO-LINEARES

De um modo geral, métodos de equalizacdo linear exigem uma baixa complexidade
de implementacdo de hardware, por outro lado, o desempenho de equalizadores
lineares pode der melhorado com a incorporagdo de estruturas nao-lineares en sua cadeia de
processamento. Utilizando o cancelamento de inteferéncia sucessivo (SIC), uma técnica de
equalizacdo nao-linear, é possivel melhorar o desempenho do sistema em termos da taxa de

erro de bits (BER) sem aumentar significativamente a complexidade [30].

Neste capitulo, propde-se uma estrutura de receptor com um equalizador ndo-linear SIC
para mitigar a interferéncia entre as portadoras. Além disso, é proposta uma segunda estrutura

baseada em uma modificacao do SIC.
4.1 Cancelador de Interferéncia Sucessivo

O SIC € um banco de receptores lineares, de forma que cada um pertencente a um estagio e
detecta o simbolo associado a uma portadora. A medida que os simbolos vao sendo estimados,
as componentes do sinal interferente sdo canceladas em cada estdgio. Mais especificamente,
o sinal detectado em cada estdgio € subtraido do sinal recebido. Portanto, o sinal na saida do

ultimo estdgio terd a interferéncia entre as portadoras reduzida [33], [34], [35].

A Figura 4.1 ilustra o processo de detecgdo do SIC. Seja x;(k) o simbolo a ser detectado na

i-ésima portadora no instante k7' e o simbolo estimado de x;(k) é dado por

em que, w;(k) é o vetor que corresponde a i-ésima coluna da matriz W (k). Para a estimagdo



4.2 Cancelador de Interferéncia Sucessivo Modificado 44

do simbolo transmitido x;(k) tanto o filtro MMSE (W (k) = W,(k)), definido pela Eq. (3.6),
quanto o filtro ZF (W(k) = H~!(k)) podem ser utilizados para a estimacio. No entanto, para

este trabalho considere apenas o MMSE.

Observe na Figura 4.1, que o simbolo da primeira portadora é estimado com wg (k), o qual
representa a primeira linha da matriz que representa o filtro MMSE. Ap6és a determinagio %o (k),

o sinal no segundo estdgio € dado por

dy (k) = d(k)—ho(k)%o(k)
= TH(k)x(k) +z(k) — ho(k)%o (k)
= T{ho(k)[xo(k) — %o (k)] + ... +hy_1(k)xy_1(k)} +z(k), 4.1)

em que, o vetor h;(k) corresponde a i-ésima coluna da matriz H(k). A Figura 4.2 representa
a estrutura do receptor com equalizacdo SIC. O bloco SIC, na Figura 4.2, implementa as

operacoes ilustradas na Fig 4.1.

Uma desvantagem deste método de equalizagcao € que apenas a ultima portadora tem todos
os simbolos interferentes cancelados, pois apenas no ultimo estdgio de deteccdo tem-se a
estimava de todos os simbolos interferentes como mostrado na Figura 4.1. Claramente isso
¢ injusto com as primeiras portadoras, pois ndo hd o cancelamento de todos os simbolos
interferentes [36], [37], [38]. Na proxima seccdo € apresentado uma versao modificada do

SIC que cancela todos os termos interferentes em cada uma das portadoras.

4.2 Cancelador de Interferéncia Sucessivo Modificado

Objetivando melhorar o desempenho do receptor apresentado na sec¢@o anterior, propde-se
modificar o SIC, implementando um segundo equalizador SIC atuando em paralelo. O primeiro
SIC atua recursivamente cancelando a interferéncia da primeira portadora em direcdo a N-ésima
portadora. Enquanto, o segundo equalizador SIC atua da N-ésima portadora para a primeira
portadora. Desta forma, a cada iteragdo dois simbolos sdo estimados. Sendo assim, na
N/2-ésima iteragdo, todos os simbolos jd foram estimados e nas proximas N/2 iteragdes os
dois equalizadores SIC’s continuam cancelando as interferéncias e melhorando cada vez mais

as estimativas.

Com base na descricdo feita anteriormente, € possivel separar o equalizador em duas
etapas. A primeira etapa refere-se as primeiras N /2 iteragdes, tempo necessario para realizar

a estimacdo dos simbolos de todas as portadoras. A segunda etapa refere-se ao cancelamento
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Figura 4.1 — Representagdo em diagrama de blocos das operacdes do SIC.

d(k) — | Zo(k)
»  wo(k) —> J —>
N — | Z1(k)
» di(k) =d(k) —ho(k)Zo(k) | wi(k) — J >

_ — — | Tn_1(k)
_dn-1(k) = dy—2(k) L waa (k) J —  »

—hy_2(k)Zn_2(k)

Fonte: Elaborada pelo autor.

da interferéncia entre as portadoras e a realizacdo de uma segunda estimacdo dos simbolos

transmitidos, mas agora com as portadoras sem componentes interferentes.

Considere a Figura 4.3, ela ilustra a primeira etapa do equalizador SIC modificado. Veja
que para cada estdgio ha dois filtros MMSE, portanto considerando o j-ésimo estdgio, tem-se
que os filtros MMSE sdo w;(k) e w;(k) responsdveis por extrair £;(k) e £;(k) respectivamente.
Se N for par, entdo i+ j = N — 1. Ap6s a deteccdo de £(k) e £;(k) o sinal no {j+ 1}-ésimo
estagio é:

djy1(k) = d;j(k) —h;(k)%;(k) —hi(k)%;(k), 4.2)

emque,0< j<N/2—-2eN/2+1<i<N-1,VjieN. Epossivel reescrever a Eq. (4.2)
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Figura 4.2 — Estrutura do receptor utilizando equalizador nao linear SIC.

e 7Y
l t=kT
i d,(k) %
4>®—> J. 40/@0—> M)
(k-1)T
a — d,(k) X, (k)
r (t) (k-1)T
SIC
—j27A
R
I A Xy (k)
(k-1)T
e—jZﬂ(N—DM
Fonte: Elaborada pelo autor.
em fungdo de d(k):
N J N—1
dj+1(k) = d<k) - Z hm<k>£m(k) - Z hn(k))en(k)~ 4.3)
m=0 n=i

A partir da Eq. (4.3) é possivel saber quais componentes foram canceladas até o {j + 1}-ésimo
estdgio. As condi¢oes 0 < j < N/2—-2e N/2+1 <i <N —1 definem os intervalos dos

sub-indices i e j, 0s quais representam a primeira etapa do equalizador.

A Figura 4.4 representa o diagrama de bloco da segunda etapa do equalizador proposto.
Assim como no primeiro estdgio, no segundo estdgio hd um par de filtros MMSE w (k) e w;(k)
responsdveis por extrair (k) e (k) respectivamente, em que, 0 <i < N/2—-1, N/2 < j <
N—1lei+ j=N—1. Ossinais do {j+ 1}-ésimo estagio sdo:

dj1(k) = &;(k) = Y M(k) 8 (k) — By (k)31 (K), (4.4)

d;, (k) = di(k)—Z]_:'hn(k)in(k)—hj+1(k))€j+1(k), 4.5)
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Figura 4.3 — Representacdo em diagrama de blocos da primeira fase do SIC modificado.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

emque, 0 <i<N/2—-2,N/24+1<j<N—-1.Sei=N/2—1e j=N/2entdo

dy; (k) = dyp_i(k) —hy;_ i (k) Ry (k), (4.6)
dyo1(k) = dyp_i(k) —hy (k) Ry (k). 4.7)

A Figura 4.5 mostra a estrutura do receptor utilizando a estratégia de equalizaciao proposta
nesta seccdo. O bloco SIC modificado implementa os diagramas de bloco representados na

Figura 4.3 e na Figura 4.4



Cancelador de Interferéncia Sucessivo Modificado

48

4.2

Figura 4.4 — Representacdo em diagrama de blocos da segunda fase do SIC modificado.

f%q(k’) 55%0‘:)
dy (k) = duy_ (k) . - Ty (k)
a1 oy By (] VWY P -
ey =ey ) I . .
~hy (k)i (k) 2 Ty _y(k)
: v ~
du 4y (k) = duy (k)- Ty 41 (k)
»>hx o (k)Ex o(k) —hy (k)iy  (Kf—a Wy (k) [y g
—hoy (k)3 (k) F
Cy_o(k) =cx_y(k)— 5
e By (K)E (k) — by (R)iy (k) ol Wy (k) Tx—2(k)
_h%+1(k)~%%+1(k)
Ay 1 (k) = dy_o(k)— En-1(k)
hy_o(k)En_2(k) — ... — hy(k)Z (k) > WN-1(k) —>
—ho(k)Zo (k) .
| €o(k) = &1 (k)— [ wod) - To(k)
T(ha(k)Z (k) — ... —hy o (B)En—o(k) [ 0| > —
—hy_1(k)an_1(k)

Fonte: Elaborada pelo autor.
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Figura 4.5 — Representacdo em diagrama de blocos do receptor utilizando um equalizador com base no

SIC modificado.
e 70
t=kT
kT d,(k X
i _— dy(k) %o (k)
(k -1)T
J —— d(k) X, (k)
(1) S SIC
_ami . Modificado
e. . .
f o dyR) Xy i (k)
(k -1)T
e—jZﬂ(N—l)M

Fonte: Elaborada pelo autor.
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CAPITULO 5

RESULTADOS E DISCUSSOES

Nesta seccdo, sdo apresentados os resultados da taxa de erro de bits (BER) para os
receptores ML, MMSE, ZF, SIC e SIC modificado. Os receptores foram simulados para
diferentes valores do produto Af7T e seus resultados sao comparados com a andlise tedrica feita

nos capitulos anteriores.

Utilizando o detector de mdxima verossimilhanca, apresentado na sec¢do 2.2, foi tragada na
Figura 5.1 a taxa de erro de bits (BER, Bit Error Rate) do sistema 4-QAM para duas portadoras,
considerando o grau de superposi¢do AfT = 1;0.8;0.65 ; 0.6 e 0.5, medido na forma de taxa

de erro de bits.

Nota-se que, o desempenho do sistema se manteve o mesmo para Af7T = 1;0.8;0.65 e 0.6.
Isso significa dizer que, houve um aumento da superposi¢do espectral sem nenhum aumento
na BER. Esse resultado é promissor pois, considerando Af7 = 0.6, o sistema apresenta uma

economia de banda de 40%, quando comparado ao 4-QAM com duas portadoras ortogonais.

O Griéfico 5.2 apresenta a BER do sistema GS-NOMC com duas portadoras, utilizando
uma modulacdo 4-QAM. O parametro AfT é variado e assim como o desempenho do sistema
ilustrado na Fig 5.1, o GS-NOMC obteve a mesma BER do caso ortogonal para AfT =
1;0.8;0.65 e 0.6. Tal resultado era esperado, pois 0 GS-NOMC ¢ o sistema de portadoras
ndo-ortogonais representado em bases de Gram-Schmidt. Tal representacdo preserva todas as
caracteristicas do sinal multiportadoras ndo-ortogonais, resultando em um desempenho igual

como mostrado nas figuras.

A principio os resultados apresentados no Gréfico 5.1 e no Gréafico 5.2 podem parecer
estranhos, mas a explicacdo foi apresentada em [12] e [14] e estd relacionada a distdncia minima

entre os simbolos da constelagio do sistema 4-QAM com duas portadoras ndo-ortogonais. E
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Griéfico 5.1 — Gréfico de desempenho do sistema 4-QAM com duas portadoras com detetor ML.

——4-QAM, AfT=1

10 - e-4-QAM, AfT=0.6 * : ‘ ‘
|- e-4-QAM, AfT=0.65 j
1078 |- %= 4-QAM, AfT=0.8 : | | |
|- - 4-QAM, AfT=0.5 ‘ | | | ]
107 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
0 1 2 3 4 5 6 7 8

Eb/Ng

Fonte: Elaborada pelo autor.

mostrado que para AfT =1 até AfT = 0.6, a distdncia minima € 2E,, o qual corresponde ao

mesmo valor do caso ortogonal.

O problema da distancia € estudado para cinco portadoras. A Figura 5.4 apresenta o gréfico
da distancia minima para este caso. Observa-se que para o intervalo entre 0.73 < AfT <1 a
distincia minima entre os simbolos € de 2E),. Portanto, dentro desta faixa de superposi¢do o
sistema com cinco portadoras nao-ortogonais possui o desempenho igual ao caso ortogonal e
representa uma economia de banda de até 27%. Comparando as Figuras 5.1 e 5.4, nota-se que
o intervalo o qual o sistema permanece com a distdncia minima igual ao caso ortogonal foi

reduzido.

A obtencdo da solcdo da distdncia minima € feita iterativamente. Porém, a alta
complexidade do algoritmo dificulta a obtencdo destas curvas para um nuimero elevado de

portadoras. Portanto, este problema da distancia minima para N > 5 continua em aberto.

Simulou-se também o sistema com duas portadoras 4-QAM, para as estratégias de deteccao:
MMSE e ZF. A Figura 5.5 apresenta os resultados da simulagdo em que compara a BER do
MMSE, ZF e ML, considerando Af7T = 0.6. Observe que comparando o detector de méxima de
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Griéfico 5.2 — Gréfico de desempenho do sistema GS-NOMC com simbolos 4-QAM.

ol —_—AfT =1
-%k-AfT =0.6
-9- AfT=0.33
10°F AfT = 0.65
o k- AT =0.8
10‘67 : : : : : : : : :
0 1 2 3 4 6 7 8 9 10

5
Eb/Ng

Fonte: Elaborada pelo autor.

verossimilhanga com o de erro quadritico médio minimo e o de forcagem a zero hd uma perda
de 1.0 dB e 1.3 dB, respectivamente. Observa-se que, o receptor de forcagem a zero obteve o
pior desempenho, ja que o detector de erro quadratico médio minimo leva em consideracao as

caracteristicas do ruido, enquanto que o detector de forcagem a zero nio o considera.

Repetiu-se a simulagdo para os receptors ML, MMSE e ZF, para N =5e AfT =0.73, e os
resultados estdo apresentados no Gréafico 5.6. Comparando as Figuras 5.5 e 5.6, verifica-se um
aumento na perda de desempenho dos receptores lineares. O receptor de forcagem a zero possui
uma perda de 3.5 dB, enquanto que o de erro quadratico médio minimo perde 3 dB. Portanto,
conclui-se que o aumento do ndmero de portadoras causa uma degradacdo no desempenho dos

equalizadores lineares.

Os resultados mostram que os equalizadores lineares sdo sensiveis a0 aumento do nimero
de portadoras e ao AfT. Por outro lado, com a utilizagao de equalizadores ndo-lineares ha
uma menor perda de desempenho, como é possivel perceber no Grafico 5.7. Os receptores SIC
e o SIC modificado apresentaram uma perda de desempenho 2.5 dB e 1 dB respectivamente,

considerando as mesmas condi¢Oes das simuladas no Gréfico 5.6, N =5e AfT = 0.73.
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Grafico 5.3 — Grafico da distdncia minima entre dois simbolos 4-QAM com duas portadoras néo

ortogonais.
25 T T T T T T T T T
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Ambas as técnicas de equalizacdo ndo-linear demonstraram um melhor desempenho em
termos da BER, em especial o SIC modificado. Como visto na sec¢do 4.2, o SIC modificado
visa cancelar todos os termos interferentes em todas as portadoras. Porém, o SIC proporciona o
total cancelamento dos termos interferentes apenas para a (N — 1)-ésima portadora, como pode

ser observado no diagrama de bloco ilustrado pelo Grafico 4.1.

A Fig 5.8 mostra o desempenho dos equalizadores ndo-lineares e do ML para AfT = 0.8 e
N = 5. H4 uma melhora em termos da BER dos equalizadores ndo-lineares comparado com as
curvas ilustradas no Grafico 5.7. O SIC apresenta uma diminuingao na perda de desempenho de
2.5 dB para 1.2 dB em relacdo ao desempenho do ML. O SIC modificado apresenta um resultado
muito promissor, o seu desempenho foi praticamente igual ao ML. Ou seja, dependendo do AfT
o SIC modificado possui o0 mesmo desempenho do caso ortogonal, obtendo uma economia de

banda sem a complexidade exigida pelo receptor ML.

7z

Estd claro que a equalizacdo ndo-linear € uma solu¢do melhor, em termos da BER,
comparado com os equalizadores lineares. Os receptores ZF e MMSE realizam a estimacgao

dos simbolos transmitidos através de uma transformagdo linear, operada por uma matriz
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Grafico 5.4 — Grafico da distdncia minima entre dois simbolos 4-QAM com cinco portadoras nédo

ortogonais.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

transformacdo, o qual dependendo do critério de deteccdo adotado (cancelamento de
interferéncia ou minimizacdo do erro médio quadréitico) esta matriz muda, desta forma a
estimagdo dos simbolos € obtida de forma conjunta. Porém o desempenho de tais receptores
estdo limitados ao nimero de condicionamento da matriz H(k), C = Apax(AfT) [ Amin(AfT).
Porém, os equalizadores nao-lineares apresentados neste trabalho nao realizam esta estimagao
conjunta, mas sim de portadora em portadora. E a informacao filtrada em cada portadora é
decidida e utilizada para cancelar a componente interferente na portadora adjacente, como pode
ser visto nos diagramas de blocos ilustrados nas Fig. 4.1, Fig. 4.3 e Fig. 4.4. A estratégia de
aproveitar a informacao obtida em uma portadora, para cancelar a sua componente interferente

em outra traz ganhos em termos da BER como pode ser constatado nos resultados.

Por fim, o Gréfico 5.9 apresenta o desempenho do sistema ortogonal e do sistema com
superposicdo espectral utilizando equalizador SIC modificado para AfT =0.8 e 0.9 e N = 64.
Este resultado chama atencao pois a curva de desempenho do SIC modificado para Af7T = 0.9
¢ praticamente igual ao caso ortogonal, mesmo com um ndmero de portadoras N = 64. A partir

deste resultado, € possivel concluir que a distancia minima dos simbolos da constelagdo para,
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Grafico 5.5 — Taxa de erro de bits para o detector de maxima verossilhanca, erro médio quadratico
(MMSE) e o de forcagem a zero, para N =2 e AfT =0.6.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

AfT =09 e N =64, é€ Dy, = 2Ep, pois, o desempenho do SIC modificado ndo pode ser
melhor do que o ML. Por outro lado, € importante ressaltar que, se fossemos implementar o
receptor ML, o algoritmo teria que testar 4% combinagdes de simbolos. Portanto, fica evidente

que o SIC modificado é uma excelente op¢cao em termos de desempenho e simplicidade.
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Gréfico 5.6 — Taxa de erro de bits para o detector de maxima verossilhanca, erro quadritico médio
minimo (MMSE) e o de for¢cagem a zero para N =5e AfT = 0.73.
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Fonte: Elaborada pelo autor.
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Gréfico 5.7 — Taxa de erro de bits para os receptores ML, SIC e o SIC modificado, considerando N =5,
AfT =0.73.
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Fonte: Elaborada pelo autor.
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Gréfico 5.8 — Taxa de erro de bits para o detector de maxima verossilhanga, erro quadritico médio
minimo (MMSE), SIC modificado e SIC tradicional considerando N =5e AfT = 0.8.
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Fonte: Elaborada pelo autor.
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Grifico 5.9 — Taxa de erro de bits para o receptor SIC modificado comparando com o caso ortogonal,
considerando N = 64, AfT =0.85e AfT =0.9.
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Fonte: Elaborada pelo autor.
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CAPITULO 6

CONCLUSOES

este trabalho, foi analisado o problema de portadoras ndo-ortogonais, anteriormente
Nproposto e estudado para duas portadoras em [12] e [14]. Como contribui¢do deste
trabalho foi desenvolvido um modelo para um nimero N de portadoras, bem como a obtengao
de estruturas de receptores: ML, MMSE, ZF, SIC e SIC modificado. Sendo este ultimo uma

estrutura nova que obteve curvas de desempenho préximas as do ML.

Verificou-se que apesar da perda de ortogonalidade o desempenho do receptor de maxima
verossimilhan¢a se manteve o mesmo dependendo do grau de superposi¢do. Este resultado
jé havia sido constatado em [12] para N = 2 e foi constatado neste trabalho para N = 5.
Através dos resultados demonstrados, observou-se que o sinal ndo-ortogonal 4-QAM possui
desempenho igual ao 4-QAM ortogonal na condi¢do de 0.6 < Af7T <1 paraN=2¢0.73 <
AfT <1 para N = 5. Isso significa dizer que hd uma economia na largura de banda sem
nenhum aumento da BER. Porém, € dificil determinar se ao aumentar o nimero de portadoras
esta economia de banda permancerd, ja que as curvas de distdncia entre os simbolos sdo
obtidas iterativamente, como concluiu-se na seccdo 2.4 a partir da solucdo do espaco nulo do
erro. O algoritmo que determina tal ponto demanda um alto recurso computacional pois sua

complexidade cresce exponencialmente.

Como contribui¢do deste trabalho, foi proposto o GS-NOMC, uma segunda estrutura
de transmissor e receptor para sistemas de multiportadoras ndo-ortogonais. Utilizando uma
representacdo em bases de Gram-Schmidt foi desenvolvido a arquitetura do transmissor e do
receptor. Demonstrou-se e foi verificado via simulacdo que o desempenho do GS-NOMC possui
o mesmo desempenho do sistema de multiportadoras portadoras nao ortogonais utilizando o

receptor ML proposto na sec¢do 2.2.
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O uso do receptor Otimo traz grandes vantagens como mencionado anteriormente,
no entanto o custo computacional é elevado. A complexidade do algoritmo cresce
exponencialmente a medida que o nimero de portadoras aumenta ou a medida que a ordem
da modulacdo cresce. Isso desperta a necessidade de pesquisar novas arquiteturas sub-6timas
de receptores, visando diminuir a complexidade computacional e aproximar-se do desempenho
do receptor de maxima verossimilhanca. Com essa motivacdo este trabalho apresentou as

estruturas de equalizac¢do sub6tima: MMSE, ZF, SIC e SIC modificado.

Os receptores de erro quardtico médio minimo e forcagem a zero demonstram uma perda
de desempenho a medida que aumenta o nimero de portadoras, fato que € justificado através
das expressoes do erro obtidas na sec¢do 3.3. Através da andlise matemadtica conclui-se que
o desempenho de tais receptores esta atrelado ao nimero de condicionamento da matriz H(k),
quanto maior este nimero pior serd o desemepenho dos receptores lineares. Este nimero de
condicionamento, C, depende do parametro AfT, o qual se 0 mesmo for préximo de zero C
aumenta, resultando em uma forte queda de desempenho para ambos os equalizadores lineares.
A perda devido ao aumento do nimero de condicionameno é mais sensivel no receptor de

forcagem a zero, em que o problema de amplificacdo do ruido € critico como ficou constatado

tanto na analise matematica como nos resultados.

Os equalizadores ndo-lineares obtiveram um melhor desempenho em termos de taxa de
erro de bits comparado com os equalizadores lineares. Eles sao menos suscetiveis ao AfT
e o aumento do nimero de portadoras. Dentre as estratégia ndo-lineares apresentadas o SIC
modificado possui a BER mais préoxima do receptor ML e além disto, dependendo do AfT
o desempenho do receptor SIC modificado € igual ao caso ortogonal. Isso € uma grande
contribui¢do deste trabalho, ja que nos trabalhos [12] e [14] esse aumento de eficiéncia espectral

s6 havia sido alcancado para duas portadoras nao-ortogonais utilizando o receptor ML.

O detector SIC modificado obteve resultados bastante expressivos, principalmente o
ilustrado na Figura 5.9. A curva de desempenho foi igual ao caso ortogonal para Af7T = 0.9,
proporcionando 10% de economia de banda para 64 portadoras ndo-ortogonais. Este resultado
mostra a grande potencialidade desta estratégia de deteccdo visto que apenas o receptor ML
dentre os receptores apresentados neste trabalho poderia obter este desempenho, porém o custo
computacional seria muito elevado (complexidade na ordem 4%%). Devido a esse desempenho
e a sua complexidade computacional bem mais baixa comparada com o ML, o SIC modificado
pode ser visualizado como possivel estratégia de equalizacdo para uma futura implementagao
do sistema de portadoras nao-ortogonais para canais AWGN. Em trabalhos futuros este método

ser avaliado para canais com disperso temporal e/ou disperso na frequéncia.



6 Conclusoes 62

Embora o SIC modificado tenha apresentado desempenho préximo ao ML, neste trabalho
nao foi feito um estudo de convergéncia e estabilidade da técnica proposta. O que desperta a

necessidade de continuar estudando esta estratégia de equalizagdo.

Este trabalho estudou a fundo técnicas de equalizacdo para tentar mitigar a interferéncia
entre portadoras ndo-ortogonais causada pela superposi¢do espectral em um canal AWGN.

Portanto, a fim de ampliar os resultados obtidos, futuras pesquisas visam:

» investigar se € possivel aumentar a eficiéncia espectral utilizando outros formatos de pulso

além do retangular;

» estudar o desempenho deste sistema em um canal com desvanecimento plano, visando
comparar o desempenho do receptor ML com os receptores sub-6timos desenvolvidos

neste trabalho;

» desenvolver novas técnicas de equalizacdo sempre tentando obter o desempenho proximo

ao ML com uma estratégia de menor complexidade.
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APENDICE A - Sistema GS-NOMC

A.1 Independéncia Linear entre Portadoras Nao-Ortogonais

Considere as N portadoras nio ortogonais, g(t — kT )e/>™/o! . g(t — kT )e/> /N1 definidas
para o intervalo de tempo (k— 1)T <t < kT,k € Ny e g(u) é a funcdo que define o
pulso formatador e estd definida para u € [0,T). Considere que as portadoras sdo igualmente

espacadas por Af. Este espagamento é suposto menor que a taxa de simbolo (Af < 1/T).

Para provar que as N portadoras sdo linearmente independentes considere

v(t) = opg(t —kT)e/™ 0 4 oy g(t —kT)e/*™ " 1. + ay_g(t — kT)e/>IN-11
N—-1

v(t) = Y og(t—kT)e* (A.1)
n=0

As portadoras serdo linearmente independentes quando

otog(t — kT)e?* ™" 4 oy g(t —kT)e/*™ ! 4. + ay_1g(t — kT) e/ N-11 =0, (A.2)
se somente se 0fp = o1 = ... = oy—1 = 0. A Eq. (A.1) pode ser reescrita na forma de série de
poténcia

N—-1 +o0 1
v) = Y ouglt—kT) Y — (j2mfut)"
n=0 m=0 m:
oo 1 N—1
vit) = Y gt —kT)™ Y o (j2nfa)"
m=0 " n=0
~+oo
v(t) = | Y yt™| gt —kT). (A.3)
m=0
Considere agora
1 N—1 ”
Ym = % Z O (]27rfn) ) (A4)
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substituindo a Eq. (A.4) na Eq. (A.3) tem-se:

v(it) = glt—kD{p+nt+...+wt" +...}
v(t) = gt—kT)p+v(), (A.5)

em que,

vi(t) = gt —kT){pt+p*. . +pwt™ +..}

= gt—kD)t{p+pr' . 4wV 4, (A.6)

suponha vi(t) =0Vt € [(k—1)T,kT) e k € Ny. Essa condi¢do ¢ satisfeita se
Y4yt w4+ =0,

ja que, g(t — kT') é ndo nulo para qualquer ¢ € [(k—1)T,kT), k € Ny. Considere

i) =yn+pt 4w
sev(t) =0Vt e [(k—1)T,kT) e k € Ny ou de outra maneira ¢ € [0,0), entdo para v,(t) =0

N =0. (A.7)

Similarmente para 9» = 93 = ... = 0. Este resultado mostra que os mondmios de v(¢) sdo

linearmente independentes.

Portanto, para que v{(¢) em (A.1) seja nulo, é necessario que ¥; = 0, i € N*. No entanto,
falta verificar yy. Para isto, de (A.4), se tem y = Nil ;. Nao ha informagao sobre @, , ndo
sendo possivel afirmar se Y = 0 através desta aborrfflggem. Porém supondo Yy = 0 € possivel
verificar se as N portadoras ndo-ortogonais sdo linearmente independente. Para tanto, se faz Eq.

(A.4) a zero resultando em:

1 N—-1
— ), 0 (j27f)" =0, (A.8)
* n=0

As portadoras nao-ortogonais estdo espagadas de Af = /T, portanto

fn = nAf
fn = ﬁ;, (A.9)
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em que, 0 < 8 < 1. Substituindo a Eq. (A.9) na Eq. (A.8) tem-se que

1 ﬁ mN—1
. m __
n=

descartando as constantes tem-se

N—1
Y o™ =0. (A.10)
n=0

Substituindo m = 0,1,...,N — 1 na Eq. (A.10), obtem-se um sistema de equacdes com N

incognitas e N equagdes representada por:

Aa =10 (A.11)
cm = r
que, o = [0, Oty ,..., 0y—1]" €
R ]
1 2 N-1
A= 12 22 (N—-1)2 |,
0 V-1 N1 (N—1)N!

sendo A a matriz de Vandermonde, definda por:

1 1 1 1
ag ai ap aN—1
_ 2 2 2 2
A= ag aj a an_1
N—-1 N—-1 _N-—I 1
| %0 9 ) -1 |

Calculando o

det(A) = H (aj - ai),

1<i<j<N
observa-se que é impossivel o det(A)= 0. Portanto, a tnica solucdo para a Eq. (A.11) é
op=a; =...= oy_1 =0. Provando a independéncia linear entre as funcdes g(t — kT)eﬂ”fO’
...g(t — kT)e/?™N-11 Importante observar que a independéncia linear nio depende da funcéo
g(t — kT ), permitindo a escolha de qualquer pulso formatador sem interferir na independéncia

linear das funcdes e/2%/0 | e/2%In-1t,
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APENDICE B - Sinais com Portadoras

Nao-Ortogonais

B.1 Energia do Sinal de Portadoras Nao-Ortogoanis

S eja o sinal de multiportadoras ndo-ortogonais dado por:

—1
= Z xi,n(k)ejznmﬂp(t —kT),
=0

em que, i = 1,2,...M, (k—1)T <t < kT é o intervalo de tempo correspondente ao k-ésimo
simbolo transmitido, x; ,(k) é o k-ésimo subsimbolo associado a n-ésima portadora m-QAM e
¢ estatisticamente independente para todo n e k. O pulso formatador p(u) é retangular com
amplitude unitdria e u € [0,T). A varidvel Af define o espacamento entre as portadoras e é

considerada Af < 1/T. A energia do sinal s;(¢) é dada por:

kT
E(k) = / 15:(1) Pt
(k—)T

kT N—1N-1
— / Z len e]27t(n mAft’p( kT)|2dt
(

T =0 m=
—1N-—1 kT .
. ¥ ald / ple —kT) 22T gy,
=0 m— (k—1)T

sendo o pulso formatador retangular tem-se que:
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—1N—1 KT .
Ei(k) = |p(t—kT)|? Z Z xin(k / I 2R(n=m)Aft 4,
n=0 m=0 (k—1)T
vy 1 27t (n—m)Af (k—1)T 27 (n—m)AfKT
— t—kT in - p)2m(n—m — _ —i2x(n—m
Pl ) nzbmz’ox ]27r(n m)Af [e ¢ }
—1N—1 j2r(n—m)Af(k—1/2)T
= |p(t—kT)|? il )¢ P2r(n=m)AfT/2 _ ,—2x(n—m)AfT /2
5, L bt o [ e }
—1N—1 j2r(n—m)Af(k—1/2)T
= (t —kT)[? in )é 2R(n=m)AFT/2 _ ,—j2n(n—m)AfT /2
|]9 ) nzbmz’ox ]2717(11 m)AfT /2 [e € }
_IN—1 [eﬂf(ﬂ—m)AfT_e—jﬂ(n—m)AfT]
= T|p(t—kT) 2 in jZﬂ(n—m)Af(k—l/Z)T
Ipt ) nz‘bmz:ox J2r(n—m)AfT
_ ZINZIX ()P =m)AS (k= 1/2)r sen(7(n —m)AfT)
pn 0 m= ”’l ﬁ(n—m)AfT
N—1N-1 .
= E, Z Z Xi,n(k)X;m(k)SinC((n—m)AfT)efzn(”_m)Af(k_1/2)T7 (B.1)
n=0 m=0

em que, E, = T|p(t —kT)|? é a energia do pulso retangular p(t — kT') no intervalo (k—1)T <
t <kT.
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