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Estimac¢ao e Equalizacdo em Frequéncia de Sistemas
OFDM com Amplificadores de Poténcia sem Memoria

Paulo A. C. AGUILAR, Carlos A. R. FERNANDES, Jodo C. M. MOTA e Gérard FAVIER

Resumo- Neste artigo siao desenvolvidas técnicas para
estimacdo e equalizacio de sistemas de comunicacdes sem fio
OFDM com amplificadores de poténcia sem memoria. As nao-
linearidades dos amplificadores sdo responsaveis por
interferéncias entre as sub-portadoras. A proposta para
recuperar simbolos transmitidos por bloco no receptor usa
inicialmente a estimacdo LS (Least Squares) do canal global
(amplificador + canal sem fio). O canal estimado é usado na
equalizacado MMSE (Minimum Mean Square Error) e ZF (Zero
Forcing), considerando a retransmissio dos simbolos com
poténcias diferentes. Os resultados obtidos por simulacio
indicam o bom desempenho das técnicas propostas.

Palavras-Chave— OFDM, estimacdo de canal nao-linear,
equalizacao em freqiiéncia, amplificador de poténcia, diversidade
de poténcia.

Abstract- This paper develops techniques for estimation and
equalization of wireless OFDM communication systems with
memoryless power amplifiers, whose non-linearity are
responsable for intercarrier interference. The proposed strategy
for recovering of the transmitted symbol blocks uses LS (Least
Squares) estimation of the global channel (amplifier + wireless
channel). The estimated channel is used in the receiver by means
of equalization techniques with the MMSE (Minimum Mean
Square Error) and ZF (Zero Forcing) criteria, considering the
retransmission of the symbols with different powers. The good
performance of the proposal is indicated by simulation results.

Keywords— OFDM, nonlinear channel estimation, frequency
equalization, power amplifier, power diversity.

1. INTRODUCAO

Os sistemas de transmissdo multi-portadoras, como o
sistema OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing), em
geral mostram uma grande sensibilidade aos efeitos da
distor¢do ndo-linear causados por amplificadores de poténcia
(PA — Power Amplifier) [1-4]. De fato, um dos maiores
problemas associados aos sistemas OFDM ¢€ o fato de os sinais
transmitidos possuirem uma grande variacdo de amplitude, ou
seja, uma alta PAPR (Peak-to-Average Power Ratio) [1,2,5],
fazendo com que algumas componentes do sinal OFDM
estejam proximos a zona de saturacdo do PA, resultando na
introdugdo de interferéncia entre portadoras (ICI — Intercarrier
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Interference) devido a nao-linearidade presente. J4 a
interferéncia entre diferentes blocos de transmissdo é evitada
com a utilizacdo de prefixo ciclico [7].

Este artigo € dedicado ao desenvolvimento e aplicacdo de
técnicas de estimacdo e equalizacdo de canais OFDM com PA
ndo-linear sem memoria, cujo modelo adotado é baseado em
polindmio cujos coeficientes complexos introduzem distor¢des
de amplitude e fase ao sinal recebido [8].

Os efeitos das distor¢des ndo-lineares em sistemas OFDM
foram explorados em diversos trabalhos que propdem
diferentes andlises [2, 4] e solu¢des para o problema, como a
utilizacdo de técnicas de pré-distor¢do [8-10] e equalizagdo de
canal nao-linear [8, 11, 12, 13]. E importante ressaltar que este
trabalho ndo utiliza métodos de controle de variacdo de
amplitude, como técnicas de controle de PAPR [14], para
atenuar a interferéncia ndo-linear do PA. Os métodos de
estimacdo e equalizagdo sdo baseados numa representacdo de
canal global, que compreende uma cascata entre o canal linear
sem fio e 0 PA. A estimacdo de canal global proposta é baseada
no método LS e utiliza simbolos pilotos conhecidos durante o
periodo de treinamento. Em seguida, assumindo-se que os
coeficientes do canal global sdo conhecidos, propdem-se duas
técnicas de equalizacdo em freqiiéncia de canal com critérios
MMSE e ZF, as quais sdo baseadas em um receptor de
diversidade em poténcia (PDR - Power Diversity-based
Receiver), o qual prevé a recep¢do de simbolos transmitidos
com poténcia diferentes. Serd demonstrado que, devido a
natureza nao-linear do canal global, a diversidade de poténcia
pode ser usada para fornecer multi-canais na recep¢do. As
técnicas de equalizacdo para os receptores PDR-MMSE e
PDR-ZF sdo utilizadas para separar os termos dos simbolos
transmitidos daqueles com interferéncia ndo-linear. O termo
equalizacdo aqui adotado refere-se ao cancelamento desta
interferéncia.

Serd visto que a utilizacdo destas técnicas permite uma
grande simplificacdo na estimac¢do dos sinais de informagao,
com baixa complexidade computacional e facil implementagdo.
A estimacgdo € realizada sobre o canal global sem que estejam
disponiveis no receptor os pardmetros do PA. A principal
vantagem do receptor PDR-MMSE € a sua maior robustez ao
ruido em relagdo ao receptor PDR-ZF. Entretanto, ao utilizar o
receptor PDR-MMSE, assume-se que a variancia do ruido é
conhecida, ao contrario do receptor PDR-ZF. Este, por sua vez,
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Fig. 1. Sistema OFDM discreto no tempo em banda base equivalente.

fornece uma estimag@o simplificada dos sinais de informagao.
Por outro lado, o método de equalizagdo proposto apresenta
uma taxa de transmissdo dividida pelo fator de repeticdo dos
simbolos. No entanto, tal fator pode ser reduzido em muitos
casos, diminuindo seu efeito sobre a taxa de transmissao.

O artigo estd estruturado de forma seguinte: na Se¢ao II, o
modelo para o sistema OFDM com amplificador ndo-linear é
apresentado; na Secdo III, a estimacdo do canal global ndo-
linear € introduzida; na Se¢do IV, um receptor baseado na
diversidade de poténcia € desenvolvido; na Se¢do V uma
andlise dos resultados de simulacdo é fornecida e, finalmente,
na Secdo VI, as conclusdes e perspectivas sobre o estudo sdo
apresentadas.

II. MODELO DE CANAL OFDM CcOM PA NAO-LINEAR

O sistema OFDM em banda base equivalente considerado
neste trabalho € ilustrado através do diagrama de blocos da
Fig. 1, em que uma seqiiéncia de simbolos QAM (Quadrature
Amplitude Modulation) independentes e identicamente
distribuidos (i.i.d.) é gerada e enviada a um conversor serial-
paralelo (S/P) que os agrupa em blocos de N simbolos cada,
em que N representa o nimero de sub-portadoras.

Neste trabalho considera-se que todas as varidveis com
barra superior correspondem a representacio de sinais no
dominio da freqiiéncia. Seja X,(i), para0 <n<N-1, o
simbolo QAM correspondente a n-ésima sub-portadora e ao i-

ésimo bloco de transmissdo, e X(i) = [X, (i) X1 (D]T

€ CV*1 o vetor contendo o i-ésimo bloco de N simbolos
QAM. E entdo realizada a IFFT (Inverse Fast Fourier
Transform) sobre X(i):

x(1) = VHX(D), ®
em que x(i) = [x (i) xy-1()]" € C¥** representa o i-
ésimo bloco de sinais no dominio do tempo denominados
simbolos OFDM, o sobrescrito H representa a transposta do

conjugado complexo (Hermitiana) e V € C¥*N ¢ a matriz de
FFT (Fast Fourier Transform) dada por:
1 1 1 1
1 2 (N-1)
e (A e

VN

i W(I\}—l) WZ(}V—l) W(N—l')(N—l)

_zm
emquew =e N.

Ap6s a IFFT, um conversor paralelo - serial (P/S) organiza
os blocos de N simbolos OFDM em uma seqii€ncia de
simbolos OFDM para que seja introduzido um prefixo ciclico
(IPC) de tamanho M“? entre os blocos. A inser¢do do prefixo
ciclico evita a introducdo de ISI (Inter Symbol Interference)
entre os blocos de simbolos OFDM consecutivos, desde que
M > M, em que M é a memdria do canal sem fio. Embora
implique em perda de poténcia e de banda, visto que mais
dados serdo transmitidos, esta solu¢do computacionalmente
eficiente resolve o problema da ISI entre os blocos de simbolo
OFDM [7].

O simbolo OFDM ¢ amplificado por um PA n#o-linear
sem memoria modelado por um polindmio de ordem 2K — 1
mostrado a seguir [8]:

K-1

(D) = ) a1 D00, ®)

k=0
em que uy, (i) representa o simbolo OFDM amplificado no n-
ésimo instante (0 <n <N -—1) do i-ésimo bloco de
transmissao, d,p41, para 0 <k < K —1, representam os
coeficientes polinomiais do PA dados pelo vetor a =

[a; .. (2k-1]T € C¥*1 ¢ K o ndmero de coeficientes
polinomiais. A Equacéo (3) pode ser reescrita como:
K-1
(D) = ) GyessSaens (D), @
k=0

em que Syp41{-} € um operador definido como sy 1 {x, (D)} =
|, ()|**x,,(i). E observado ndo haver sinais associados aos
termos pares do polindmio, pois sdo rejeitados pela filtragem
em banda base equivalente.

Os sinais u, (i) em (4) podem ser representados também
na forma vetorial como:

K-1
u(i) = Az +1S2k+11X(D)}, ®)

k=0
em que u(i) = [ug(d) uy_1(D]T e C¥"1 ¢ o i-ésimo
vetor de sinais na saida do PA e

Sak+1X(D} = [Sap41{x0 (D} Sak+1txn-1 (D} € CV¥T

O sinal na saida do PA € entdo transmitido por um canal
sem fio seletivo em freqiiéncia e invariante no tempo de
memoria M e resposta ao impulso h,,, para 0 <m <M,
representado pelo vetor h = [h, hy hy]T € cM+DXT

Seja o vetor de sinais recebidos apds a extragdo do prefixo
ciclico (EPC) dado por:

y(@) = [yuer (D) Ynemer—1(D]" € CV*L, - (6)
em que as componentes y;(i) para 0 <1< M —1 sdo
descartadas. Desta forma, considerando um ruido branco

gaussiano de média nula adicionado no receptor, o i-ésimo
vetor de sinais recebido pode ser também expresso como:

y(@® = Hu() +n(, (7
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em que M) = [170(D) Mv-1(D]7 € C¥ € o i-ésimo
vetor de ruido e H € CV*V ¢ uma matriz de convolucdo

circular do canal sem fio [7].

Um conversor S/P agrupa novamente a seqiiéncia de sinais
no tempo por blocos de N sinais para que seja realizada a FFT
sobre (7), resultando em um vetor de sinais no dominio da
freqiiéncia y(i) = [V, (i) Yn-1(]" € C¥*1 dado por:

y@ = Au() +n(@), ®)
em que (i) = [7,(0) fin—1()]T € CV*1 ¢ o vetor de
ruido no dominio da freqiiéncia, A = VHV? = diag[A] €
CN*N ¢ uma matriz diagonal [15] contendo as amostras da
resposta em freqiiéncia do canal sem fio representadas pelo
vetor A= [A, An_1]T € CV1 e u(i) = [T (D)
Uy_1(D)]T € CV*1 € CV*1 ¢ a versdo em freqiiéncia do vetor
de sinais na saida do PA, em que, de (2) e (5), € escrito por:

K-1

(D) = ) tpeaSann XY, ©
k=0
sendo 8,41 {X()} = Vsypeiq {x ()} € CV*T.

Substituindo (9) em (8), o vetor de sinais recebidos ¥ (i) no
dominio da freqiiéncia tem como componentes os sinais
recebidos ¥, (i) na n-ésima sub-portadora no i-ésimo bloco de
transmissao dado por:

K-1

I = D Anriis Suzpnr KO} + @D, (10)
k=0

em que Sy, 5x+11{x(i)} representa o n-ésimo elemento do vetor
Soxe1{x()} . Definindo um canal global que compreende
conjuntamente os coeficientes do canal sem fio e do PA
contidos em (10), na forma:

In2k+1 = Qi1 11

para0 <n<N-1e0<k <K — 1. Substituindo (11) em
(10), resulta em (12), mostrada a seguir, na qual cada termo
contém um unico fator que representa de forma sintética a
influéncia conjunta do canal sem fio na n-ésima sub-portadora
e do amplificador:

K-1

I = ) Gnaiers Snaenr O} + 7. (12)
k=0

A Equacdo (12) mostra que o sinal recebido no dominio da
freqiiéncia ¥, (i) é composto por uma versio amplificada e
rotacionada de X,(i), além das interferéncias ICI e ruido.
Observa-se que 0 termo 3y 5x+1{X(i)} depende dos simbolos
de informag¢@o em outras sub-portadoras.

Note também que ¥,(i) ndo é contaminado com
interferéncias de outros simbolos de informagdo X, (i), para
n' # n. Assim, o cancelamento da ICI deve ser feito por um
equalizador no dominio da freqiiéncia, que deve eliminar os
termos de ICI presentes em Yh—1 Gnox+1 Snzi+1{X (D)}, além
de remover o fator escalar g, ;.

Seja um conjunto de Iz blocos de transmissdo e ¥, =
[¥,(0) Yo(Ig —1)] € C*¥B o vetor contendo os Iy
sinais recebidos ao longo do tempo no dominio da freqiiéncia
na n-ésima sub-portadora. A Equacdo (12), sem ruido, pode
entdo ser escrita na forma vetorial como:

Vn = 8nSn, (13)
em que g, = [In1 In,2k+1]" € CK*1 € o vetor contendo

os coeficientes do canal global na n-ésima sub-portadora e
S,, € CX*IB representa uma matriz dada por:

B §n,1{x(0)} §n,1{x(IB -1}
S, = ' ' 14

§n,2K—1‘{x(O)} §n,2K—1{x.(IB -1}

As equacdes (12) e (13) mostram a dependéncia linear
entre o sinal recebido e os coeficientes do canal global, que
podem ser estimados por meio de um estimador de Minimos
Quadrados (LS) utilizando-se I, simbolos QAM pilotos
(conhecidos) por sub-portadora durante um periodo de
treinamento, como serd visto na Se¢do III. Apds a estimacdo
do canal global, um equalizador no dominio da freqii€éncia é
proposto para cancelar a ICI introduzida pelo PA no sinal
transmitido.

II1. ESTIMACAO DE CANAL

Deseja-se estimar os coeficientes do canal global (13) que
compreende os coeficientes do canal sem fio e do PA. A
estimagdo empregada é baseada em um método do tipo LS que
utiliza blocos com Ip simbolos pilotos por sub-portadora
durante um periodo de treinamento dados pelo vetor )_(,(f) =
[fr(lp)((]) J?,(IP)(IP — 1)] ECYP para0<i<Ilp,—1e
0 <n < N-—1emque se considera [, > K e assume-se neste
item que os simbolos pilotos sdo alocados em todas as sub-
portadoras, por razdes de simplicidade e precisio. E
importante ressaltar que se pode também utilizar uma
estratégia em que os simbolos pilotos sdo alocados apenas em
algumas sub-portadoras. Assim, a estimacdo dos coeficientes
do canal global nas sub-portadoras sem simbolos pilotos é
feita através de técnicas de interpolacdo [16], o que resulta em
uma economia no tempo de transmissao dos simbolos pilotos.
Neste trabalho, os efeitos da interpolagdo, a qual utiliza a FFT
[16], sdo avaliados no item VI através de resultados obtidos
por simulacdes.

Seja 7, = [77(0) .. 7 Up — D] €CP o vetor
de sinais recebidos no dominio da freqii€ncia com I, simbolos
pilotos na n-ésima sub-portadora. Utilizando-se (13), este
vetor pode ser expresso da seguinte forma:

7 = gnsy (15)
em que S € CX*IP ¢ uma matriz dada a seguir, a partir de
(14):

) 51 {x(0)} Sna{x®Up — D}
5P = . ) (16)

Snak-1 (XD} - Sk (xPUp — 1)}
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em que x,ﬂp)(i) € a versdo no dominio do tempo de J?,(lp)(i),
para0 <n<N-1.

A estimagdo LS dos coeficientes do canal global g, pode
ser dada por:

+ T
8. = [{"51T a”
=(P)

em que y, §,(1P) sdo dados por (15) e (16), respectivamente,
para 0 <n <N —1, e ()7 denota a matriz pseudo-inversa.
Destaca-se que o canal global estimado em (17) supde a sua
invariancia temporal durante I, blocos formados por simbolos
pilotos. De fato, este canal estimado € também suposto
invariante no tempo para os Iz blocos seguintes, no que
concerne a equalizacdo realizada neste periodo. Portanto, a
estratégia de estimacdo aqui adotada supde a invaridncia
temporal do canal global durante a transmissdo de cada grupo

de (Ip + I) blocos de dados.

E importante destacar que o ruido ndo foi considerado para
efeito da escolha do melhor estimador de canal global. No
entanto, espera-se que o método empregado diminua essa
importancia caso seja possivel aumentar o nimero de blocos
usados em cada estimacdo.

IV. RECEPTOR BASEADO NA DIVERSIDADE DE POTENCIA

Propdem-se nesta sessdo duas técnicas para a recuperacio
da informacdo, ambas considerando a re-transmissdo dos
simbolos de informacdo Xx,(i) com poténcias diferentes,
assumindo que os coeficientes g, 41 S30 conhecidos de
forma precisa ou estimados a partir de (17).

A. Modelo do sinal em freqiiéncia para a transmissdo com
repeticdo
O sfmbolo transmitido no dominio da freqiiéncia na n-
ésima sub-portadora, para0 < i<Ilz—1e0<I<L-1, ¢
dado por

xPDGL+ 1) = [P, (D), (18)

em que f,spd)(p) é o p-ésimo simbolo transmitido no dominio
da freqiiéncia, parap = iL +1le0 <p <IzgL—1, L é o fator
de repeticdo e P; € a poténcia de transmissao.

Note que, para cada sub-portadora, um simbolo de
informagdo no dominio da freqiiéncia X, (i) gera um grupo de

L simbolos transmitidos no dominio do freqiiéncia J?,(lpd) (iL +
) e, da mesma forma, um grupo de L sinais recebidos no
dominio do freqiiéncia PP UL +1) . Seja yFP@) =
—(pd) /: —(pd Lx1
FIOGL+0) .. 7P+ L= D] €
contendo os L sinais recebidos no dominio da freqiiéncia na n-
ésima sub-portadora associados ao i-ésimo simbolo de
informagdo no dominio da freqiiéncia X, (i). A Equagdo (13) é
usada, considerando a seqiiéncia dos simbolos repetidos,
resultando na forma:

_ T
700 = [$700)] g

o vetor

(19)

em que a matriz S?® (i) € CK*L & definida, se inspirando em
(14) ou (16), como:

5,1 (XPD (L)} S (XPO((i + DL - 1)}
SPD () = : : . (20)
gn,zkfl{x(pd)(il')} §n'2K71{x(pd)((i + 1)L - 1)}

Utilizando (18), a matriz §,(lpd)(i) em (20) pode ser
reescrita como

g‘flpd) Q) = dlag [57(117(1) (l)] PT, (2 1)

em que 8V (D) = [5106,(D} o Sax 1l (DN € CK*T e
/ 1 21{—1\
p02 Po 2
P=| : - i | e K,
1 2K-1
\L21 PL—%

Substituindo (21) em (19), obtém-se

yPY (i) = Pdiag[g,157 (0).
vﬁpd)

(22)
€ CL*IB, cujas colunas sdo os

vetores no dominio da freqiiéncia (p (), para
0 <n <N -1, eusando (22), escreve-se a matrlz de vetores
dos sinais recebidos no dominio da freqiiéncia em I instantes:

= Pdiag[g,]S,, (23)
em que S, € CX*/B ¢ definidoem (14)e 0 < n < N — 1.

A andlise de (23) com (13), indica que, ao re-transmitir os
simbolos X, (i) L vezes, com diferentes amplitudes, cria-se o
efeito de L sub-canais para o sistema OFDM nio-linear, cuja
matriz de canal equivalente é dada por (Pdiag[g,,]). Pode-se
entdo concluir que a variacdo de poténcia por repeticdo de
simbolos seja vista como uma diversidade para os sinais
recebidos.

Definindo-se a matriz

vr(lpd)

B. Equalizacdo em freqgiiéncia de canal ndo-linear

Dada a representacdo de multicanal descrita em (23), os
sinais de informac@o no dominio da freqiiéncia X, (i) podem

ser extraidos da matriz \_(,(lpd) de sinais recebidos no dominio
da freqiiéncia por meio de técnicas de processamento
multicanal. Diversas técnicas podem ser usadas nos receptores
para este propdsito, tais como aquelas que fazem uso de
equalizadores no dominio da freqiiéncia com critérios MMSE
e ZF. Serao denominados de receptores PDR-MMSE e PDR-
ZF as estratégias que fazem uso daqueles equalizadores,
respectivamente, nos sistemas OFDM com repeticio de
simbolos com poténcias diferentes. Neste caso, apds algumas
operagdes, a partir de (23), os coeficientes dos equalizadores
nos receptores PDR-MMSE e PDR-ZF sdao dados
respectivamente por

W, = Rgdiag[g;]P” (Pdiag[g, |Rsdiag[gy,|P" + 1,657, (24)
W, = (Pdiag[g, D", (25)

em que W, € C¥*L | g% ¢ a varidncia do ruido e Rg=
E[X,(DXH()] € C¥*K ¢ a matriz de covaridncia do vetor
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.

bservado que, a expressdo (24)

sPD()e0<n<N-1.Eo
2 = 0, como esperado.

se reduz a (25) quando o

A matriz W,, representa a operagdo de equaliza¢do no

dominio da freqiiéncia sobre ?,(lpd) no receptor, a qual reduz a
ICI e se assemelha a operacdo de equalizacdo no dominio do
tempo por filtragem em receptores de canais seletivos em
freqtiéncia para a redugdo ou cancelamento de ISI.

Desta forma, a matriz §n de sinais estimados na freqiiéncia
no periodo I € dada por:

S, = WY, 26)
na qual 0 <n <N —1. Os sinais estimados em (26) sdo
submetidos a dispositivos de decisdo por limiar para cada
freqliéncia, os quais fornecem a seqiiéncia de simbolos
estimados no periodo Iz. Como se observa de (14) e (16), a

primeira linha de S, corresponde aos termos lineares,
representando os simbolos X, (i) estimados no dominio da
freqliéncia. As demais linhas representam a estimacdo de
termos ndo-lineares dos simbolos estimados, os quais podem
ser descartados.

A principal vantagem de um receptor PDR-MMSE ¢€ que
ele € mais robusto ao ruido do que o receptor PDR-ZF.
Entretanto, ao utilizar o receptor PDR-MMSE, assume-se que
a variancia do ruido seja conhecida, ao contrario do receptor
PDR-ZF. Além disso, como é mostrado a seguir, o receptor
PDR-ZF permite uma simplificacdo computacional importante
na estimagdo dos sinais de informacdo x,(i). No receptor
PDR-ZF, ao substituir-se (25) em (26), obtém-se:

S, = diag[{(g,)]PTYPY € ks, 27)

em que {(g,) é uma operacdo que inverte (ponto-a-ponto)
cada elemento do vetor g, no argumento. De fato, denotado

(C1><L

porp € a primeira linha de Pt, a primeira linha de §n

em (27), denotada por [§n] pode ser expressa como
1,
[3.] = P o0 ¢ i (28)
1 Ina

A partir de (28), a estimag@o dos sinais de informag@o nas
N sub-portadoras e nos I blocos de transmissdo pode ser
escrita em uma forma compacta dada por:

§ = pYPVdiag(¢(g"™) ® 1,,), (29)

em que ® denota o produto de Kronecker, 1,, € R’5*! ¢ um
vetor de dimensdo Iz em que todos os elementos sdo 1,
g™ = [go1 In-11]" € CV1, YOO = [ylpd) yrdle

ot e5=[[8], - [Sua], e cronn

Por outro lado, os Iz simbolos estimados por sub-portadora

no receptor PDR-MMSE sio obtidos da primeira linha de S,,,
substituindo (24) em (26), fornecendo:

S, = Rgdiag[g;,|P" (Pdiag[g,|Rsdiag[g,]P! + 1,062)~1¥P% (30)

Note que, a condicdo necessdria para implementacdo das
técnicas propostas é que P tenha posto-coluna completo, que

significa que o fator de repeticiio L deve satisfazer L > K. Esta
técnica diminui a taxa de transmissdo em L vezes. Entretanto,
assumindo K = 2 (polindmio ndo-linear de terceira ordem),
pode-se usar L =2 . Assim, os resultados de simulagdo,
mostram que esta limita¢do da técnica é compensada por seu
bom desempenho.

Uma caracteristica importante ainda a destacar no receptor
PDR-ZF € que sdo utilizados somente os coeficientes g,
associados aos termos lineares. Isto significa que ndo € preciso
conhecer os coeficientes do PA, com exce¢do do coeficiente
linear a; . Além disso, quando K =L =2, a técnica ZF
necessita somente do cdlculo de uma tnica matriz inversa de
dimensdes 2 X 2, vélida para todas as sub-portadoras (0 <
n<N-1e0<i<Iz—1), diferente do receptor PDR-
MMSE, o qual calcula uma matriz inversa para cada sub-
portadora, conforme indicado em (30).

V. RESULTADOS DE SIMULACAO

Nesta se¢@o avalia-se o desempenho das técnicas adotadas
através de simulagdes computacionais que utilizam 100
realiza¢des independentes de Monte Carlo. O sistema OFDM
com prefixo ciclico de comprimento 4 possui N = 64 sub-
portadoras e um PA ndo-linear de terceira ordem com
coeficientes a; = 0,9798 —0,2887] e a3 =-0,2901+
0,4350j, em que Iz = 50 blocos de transmissdo contendo
simbolos 64-QAM sdo transmitidos por um canal sem fio
multi-percurso seletivo em freqiiéncia de meméria M = 4,
cujos coeficientes tém distribuicio Rayleigh mutuamente
independentes, com média zero, varidncia unitdria, e s@o
mantidos constantes a cada realizacdo. Para a estimacdo do
canal global, utilizaram-se I, = 2 simbolos pilotos em cada
uma de 16 sub-portadoras regularmente espacadas na banda do
canal. Ademais, para ambos receptores PDR- (ZF, MMSE), foi
utilizado um fator de repeticio L = 2 com poténcias de
transmissdo Py =1 e P, = 0,64. Os resultados obtidos sao
analisados por meio da taxa de erro de bits (TEB) em funcdo da
SNR (Signal-to-Noise Ratio).

A Fig. 2 mostra a TEB associada aos simbolos decididos
nos receptores PDR-ZF e PDR-MMSE, em que se considera os
coeficientes dos canais globais estimados (CGE). Nesta figura
¢ também mostrada a influéncia do PA sem equalizacdo e com
amplificac@o: linear (a; = 0) e ndo-linear (NL). Neste caso, os
sinais recebidos foram multiplicados pelo fator de ganho
complexo 1/g,,, considerando-se o canal global conhecido
(CGO).

Observa-se um desempenho inaceitdvel para o sistema
OFDM sem uma contramedida para se opor as distor¢des
provocadas pela ndo-linearidade do amplificador quando
comparado ao sistema com amplificacio somente linear. A
presenga de ambos equalizadores reduz a ICI melhorando o
desempenho do sistema. O receptor PDR-MMSE, para uma
baixa SNR, possui um melhor desempenho que o receptor
PDR-ZF, pois é mais robusto ao ruido, sendo ainda
compardvel ao OFDM linear. No caso do ruido desprezivel, os
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dois receptores possuem o mesmo desempenho, conforme
esperado. No entanto, para alta SNR, ambos receptores tém
desempenho inferior ao OFDM com PA linear, e superior ao
PA nido-linear. Os desempenhos se assemelham para baixa
SNR.

Na Fig. 3, o desempenho dos receptores PDR-ZF e PDR-
MMSE ¢é comparado considerando os sinais equalizados para
CGE e CGC. Sao mostradas as curvas da TEB associada aos
simbolos decididos, fazendo uso de CGC e CGE. Observa-se,
em geral, uma boa aproximagdo entre as curvas dos dois
receptores, respectivamente, para CGC e CGE, indicando que
a técnica de estimagdo proposta gera bons resultados. No
entanto, verificou-se da figura que a saturacdo na TEB para
alta SNR é provocada pelos erros de estimagcdo de canal
global. Novamente, quando o ruido € desprezivel, os dois
receptores possuem o mesmo desempenho.

CONCLUSAO E PERSPECTIVAS

Este trabalho apresentou técnicas de estimagdo e
equalizag¢do em freqiiéncia de canal ndo-linear para reduzir ou
cancelar a ICI dos sinais recebidos em sistemas OFDM
oriunda de amplificadores no transmissor. As técnicas
utilizadas sdo baseadas na representagdo de um canal global
que compreende a cascata de um amplificador no transmissor
com um canal linear sem fio seletivo em freqiiéncia. A técnica
de estimacdo do canal emprega uma aproximacgdo LS do canal
global. As técnicas de equalizacdo propostas utilizam
processamento de sinais por blocos nos receptores PDR-
MMSE e PDR-ZF. A diversidade de poténcia, adotada no
sistema através da re-transmissdo dos simbolos com poténcias
diferentes, combate eficazmente a ICI sob o custo da
diminui¢cdo de capacidade do sistema OFDM por sub-
portadora. Nos proximos trabalhos, as técnicas aqui propostas
serdo aplicadas para sistemas MIMO, bem como serdo
realizadas comparagdes com outras técnicas de compensagio
de ndo-linearidades em sistemas OFDM, e serdo
desenvolvidos novos estimadores para evitar a saturacdo da
TEB para SNR alta e novas estratégias para aumento da
capacidade, além de considerar ndo-linearidades de maior
ordem.
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Fig. 2. TEB do sistema OFDM com e sem equalizag@o.
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Fig. 3. TEB do sistema OFDM equalizado com canal global estimado (PDR-
ZF, MMSE-CGE) e com canal global conhecido (PDR-ZF, MMSE-CGC).



