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Resumo

Com a chegada da quinta geragao de comunicagoes moveis (5G) espera-se que
os sistemas de comunicagao sem fios possam oferecer novos e melhores servigos
com ritmos de transmissao elevadissimos. O aumento significativo do bit rate que
se prevé com o incremento dos utilizadores e dos dispositivos a ligar a rede, a en-
trada da IoT e outas tecnologias, isto sem perder de vista as intimeras dificuldades
da elevada dispersao associada & propagacao multipercurso dos sinais, as elevadas
taxas de eficiéncia e poténcia exigidas e a grande capacidade e flexibilidade espera-
das nos novos sistemas, sao fatores que contribuem para um aumento significativo
da complexidade do sistema. A solucao de todas estas proleméticas torna possivel
o desenvolvimento destas novas tecnologias.

A tecnologia massive MIMO apresenta-se como um forte candidato com poten-
cial para satisfazer todas as necessidades exigidas pela nova quinta geracao de
comunicagoes moveis e para lidar com todas as futuras tecnologias de forma efi-
ciente, segura, fidvel. Contudo, todos estes beneficios trazem consigo um enorme
aumento da complexidade devido aos miltiplos sinais envolvidos na transmissao
de dezenas de antenas. Por outro lado, existem técnicas que implementam ambi-
entes de enorme complexidade utilizando esquemas de recepcao OFDM, SC-FDE
e IB-DFE e que oferecem 6timos resultados em termos de eficiéncia mas que re-
sultam numa enorme complexidade devido a operagoes matriciais envolvidas na
sua logica. Existem também algoritmos de processamento como MRC e EGC que
por nao incluir operagoes demasiado complexas na sua logica contribuem para
uma diminuicao significativa da complexidade embora, a custa de uma perda de
eficiéncia consideravel.

Este trabalho cientifico traz como proposta a implementacao dum receptor de ma-
ximo desempenho do tipo IB-DFE combinado com técnicas MRC/EGC, capaz de
operar em ambientes Massive MIMO, no sentido uplink da ligacao, e no dominio
da frequéncia. Desta forma sera possivel tirar o maximo partido de ambas as abor-
dagens de maneira a garantir o maximo desempenho do sistema e uma reducao da

complexidade de implementagcao.

Palavras-chave: 5G, massive MIMO, Complexidade do sistema, Técnicas
de recepcao de sinal, OFDM, SC-FDE, IB-DFE, Equalizadores, Otimizacao de
desempenho, Diminui¢ao de complexidade, Técnicas MRC e EGC.






Abstract

As the 5th Generation of wireless comunications approaches we antecipate the
provision of better services with much higher transmission speeds. This leads
inevitably to an increase of the devices and users of the network, due to new te-
chnologies, such as the IoT. On the other hand there are numerous difficulties
associated with high signal dispersion due to its multipath propagation, highth
rates and high power efficiency as well as the expection of larger capacity and
flexibility in this new system. In a nutshell: the growth of the complexity of these
systems is the great challenge of the 5G. The answer for all this issues is essencial
for the development of these wireless technologies.

The massive MIMO technology presents itself as a strong candidate for the re-
quirements demanded by 5G and it promises to be efficient, safe and reliable.
However, all these benefits bring a huge increase of complexity due to the multiple
signals involved in the transmission of a large number of antennas. On the other
hand, there are techniques that implement very complex environments employing
OFDM, SC-FDE and IB-DFE reception schemes, which offer great performance
in terms of efficiency at the expense of an increase of complexity due to matrix
opperations involved. Besides, there are algorithms that employ MRC and EGC
techniques that help to significantly reduce the complexity of the system since
they do not include matrix operations. Notwithstanding, these techniques lose
performance to the other ones.

Having said that, our proposal is the implementation of an optimal performance
frequency-domain IB-DFE receiver, combined with MRC/EGC techniques, that
is able to perform in massive MIMO environment and uplink transmission. The-
refore we will be able to get the best of both approaches, ensuring the optimal
performance of the system and a reduction of the complexity of the implementa-

tion.

Keywords: 5G, Massive MIMO, Complexity of the system, Signal Reception
Techniques, OFDM, SC-FDE, IB-DFE, Equalizers, Performance Optimization,
Complexity Reduction, MRC and EGC Techniques.
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Capitulo 1

Introducao

1.1 Enquadramento e Motivacao

Atualmente os sistemas de comunicac¢ao moéveis representam um fator indispensa-
vel no nosso quotidiano. E é que hoje em dia é possivel comunicar, trocar mensa-
gens e dados de qualquer tipo, sem importar a distancia, tendo servigos cada vez
mais rapidos, eficientes, intuitivos, com mais capacidade; tudo ao alcance do nosso
dispositivo mével. As diferentes geracoes dos sistemas de comunicagao movel tém
evoluido sempre no sentido de melhorar os servigos existentes e incorporar novas
tecnologias, de maneira a expandir o leque de servicos disponiveis. Assim fomos
passando pelas varias geracoes de redes moveis até a atual 4G, que representa o
maior avanco tecnoldgico em redes moveis a que temos acesso. Contudo, os sis-
temas de comunicacao movel estao a ficar cada vez mais saturados e prevé-se a
necessidade de um grande aumento da capacidade com a passagem para 5G [2],
[3]. O aumento do bit rate devido ndo s6 ao aumento de utilizadores, mas também
dos dispositivos a ligar a rede provenientes da Internet of Things (IoT) constituem
uns dos principais desafios desta nova geracao, assim como também o uso eficiente
do espectro, cada vez mais cobicado devido ao seu custo e limitacao. De forma
a ultrapassar estas limitagoes, a tecnologia massive MIMO surge como um forte

candidato para fazer frente a esta problematica, e com capacidade para satisfazer
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os requisitos necessarios para a passagem ao 5G. O conceito desta nova tecnolo-
gia radica no MIMO convencional (Multiple-Input Multiple Output) conservando
os mesmos principios, mas desta vez, alargado a um elevado ntimero de antenas.
Trata-se de dezenas ou até centenas de antenas a comunicar em simultaneo, uma
comunicag¢ao que ocorre entre os multiplos Terminais Moveis (TM) e a Estagao
Base (EB) permitindo ganhos elevados, maior velocidade de transmissdo, maior

eficiéncia do uso do espectro, entre outras vantagens.

Como ja é sabido das técnicas MIMO, elas permitem o envio de dados em
paralelo no mesmo canal fisico, permitindo ganhos significativos de eficiéncia es-
pectral no sistema. Em teoria, cada par de antenas podia ser um canal separado
caso nao houvesse correlacao [4], [5]. Além disso oferece vantagens tais como o
aumento do ritmo binario e da fiabilidade devido ao elevado nimero de antenas
que oferece uma maior quantidade de caminhos de propagacao e possibilita um
maior fluxo de dados transmitidos de forma independente ao passo que mais TMs
podem ser atendidos; junta-se a estes beneficios uma diminuigao significativa da
interferéncia gracas a capacidades de previsao de localizacao dos TMs e direciona-
mento da energia por parte das BSs. Outro aspeto é o que hoje é conhecido como
transmissao /recessao Coordinated MultiPoint (CoMP), em que varias BSs podem
cooperar e agir como um tnico transmissor MIMO, e que permite que muita da
interferéncia no sistema seja convertida em sinal ttil; o que sem divida representa
outra mais-valia das tecnologias MIMO no que diz respeito a interferéncia e gestao

da mobilidade [2].

A tecnologia Massive MIMO pretende pegar em todas estas vantagens e eleva-
las a uma maior escala, e ainda, oferecer novos beneficios que sao desejaveis para
as futuras redes moveis e fixas, tais como, o aumento significativo da eficiéncia
espectral, ritmos binérios que podem atingir velocidades até 100 vezes mais do que
as redes atuais, ligagoes mais robustas e seguras devido ao aumento de antenas
e, consequentemente, do nimero de caminhos de transmissao, o uso eficiente da
energia, a reducao significativa da interferéncia, etc. Todas estas melhorias devem-
se, em grande medida, ao elevado nimero de antenas que estao envolvidas na

ligagao [6]. Este facto vai de encontro com outro fator fundamental para entrada
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Capitulo 1. Introdugao

do 5G, que sao as ondas milimétricas. Estas apresentam-se como uma solugao para
a escassa largura de banda disponivel para as comunicagoes wireless. As técnicas
massive MIMO combinadas com a utilizacao de frequéncias na zona das ondas
milimétricas, serao cruciais para atingir os objetivos propostos da nova geragao de

comunicagoes moveis.

Uma das grandes limitacoes que é preciso ultrapassar para tornar possivel a
entrada no 5G ¢é a escassa largura de banda disponivel. A atual largura de banda
é restringida pelo alcance das micro-ondas que compreende um intervalo que vai
de umas centenas de MHz até alguns poucos GHz. Atualmente esta largura de
banda esta praticamente ocupada na totalidade, sobretudo em periodos de pico
e em mercados especificos [7]. Afortunadamente, existe uma grande quantidade
do espectro que se encontra inativo e que corresponde a gama das ondas milimé-
tricas, que varia entre os 3 e os 300 GHz, onde os comprimentos de onda sao de
1-10 mm. Anteriormente o uso de ondas milimétricas era visto como inapropriado
para comunicacoes moveis devido as suas péssimas caracteristicas de propagacao.
Os principais problemas apontados eram nomeadamente, a absor¢ao atmosférica e
pela chuva, a forte dispersao, a reduzida difracao em torno aos obstéculos e pene-
tragao através dos objetos e, sobretudo, o elevado ruido de fase conjuntamente com
o excessivo custo dos equipamentos. Contudo, com o passar do tempo, o consumo
energético e o custo dos semicondutores tem decaido, ao passo que os aspetos nega-
tivos de propagacao acima mencionados tém sido alvo de uma intensa investigacao
com resultados cada vez mais promissores, sendo uma questao de tempo até reu-
nir todas as condigoes favoraveis ao uso das ondas milimétricas nas comunicagoes
moveis. Por outro lado, as transmissoes que usam ondas milimétricas precisam de
um elevado niimero de antenas, nao s6 para se ter uma eficaz conducao do feixe,
mas também porque é precisamente o uso adequado deste conjunto de antenas
que tem sido possivel ultrapassar os problemas de propagacao inerentes as ondas
milimétricas [§]. As antenas sdo muito mais pequenas nestas frequéncias, o que
torna possivel poder acoplar aos dispositivos moéveis um nimero bastante elevado.

Ao mesmo tempo, estas antenas conseguem providenciar ganhos de poténcia de
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conducao do feixe muito elevados, ao passo que oferecem miultiplas oportunidades

no ambito das tecnologias MIMO [6].

No entanto, este crescimento do nimero de antenas implica inevitavelmente o
aumento da complexidade de implementacao, principalmente em termos de “pro-
cessing requirements”’. O processamento do sinal e o seu tratamento quer seja na
altura da sua emissao quer na recessao do mesmo é um processo que é levado a
cabo por técnicas de processamento que poderao determinar o nivel de complexi-
dade do sistema. Além disso, como é evidente se o niimero de sinais envolvidos na
transmissao aumenta drasticamente com o nimero de antenas (em teoria, o sinal é
dividido por todas as antenas) e utilizadores, isto devera implicar necessariamente
um aumento significativo da complexidade do sistema. Existem técnicas de recep-
¢ao que implementam ambientes massive MIMO e que serao brevemente aborda-
dos nesta dissertagao, nomeadamente Single Carrier-Frequency Domain Equalizer
(SC-FDE) [9] Orthogonal Frequency Division Multiplexing (OFDM) [10] e Iterative
Block-Decision Feedback Equalizer (IB-DFE) [11]. Todas estas técnicas efetuam
operagoes de inversao de matrizes que tém um peso computacional consideravel,

causando inevitavelmente um incremento da complexidade bastante significativo.

Em conjunto com estas técnicas de modulacao sao implementados algoritmos
de processamento de sinal que oferecem 6timos desempenhos em sistemas MIMO
[9], estes implementam igualizadores lineares tais como, Zero Forcing (ZF), Mi-
nimum Mean Square Error (MMSE), Mazimal Ratio Combining (MRC) e Equal
Gain Combining (EGC) que apresentam solugoes capazes de contornar a grande
complexidade inerente aos sistemas massive MIMO em canais de elevada dispersao
temporal. A forte reducao do ISI e dos efeitos do canal MIMO sao uma das van-
tagens associadas as duas primeiras técnicas (ZF e MMSE), porém estas também
realizam operagoes complexas de inversao de matrizes que levam a um aumento
da complexidade. Em contrapartida as técnicas MRC e EGC realizam um trata-
mento dos sinais que nao requer operacoes de inversao de matrizes contribuindo
assim, para a reducao da complexidade. A motivagao deste trabalho passa por
conseguir implementar receptores iterativos combinados com técnicas de processa-
mento eficientes, a operar no dominio da frequéncia, que nao precisem de realizar

4
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operacoes muitas de inversao de matrizes, reduzindo deste modo a complexidade
da implementacao, numa escala consideravel. Para os receptores no dominio das
frequéncias, em transmissoes uplink, os esquemas SC-FDE tronam-se adequados
para combater a elevada dispersao temporal devida ao canal assim como também
oferecem uma reduzida envolvente de flutuacao nos sinais transmitidos quando
comparado com sinais OFDM [12], [9]. Isto traduz-se numa eficiente amplifi-
cagao de poténcia. Contudo, os igualizadores FDE convencionais sao lineares e
nao oferecem tao elevados desempenhos como os igualizadores nao lineares. Uma
solugdo seria utilizar igualizadores Decision Feedback Equalizer (DFE), que apre-
sentam um desempenho superior comparativamente aos igualizadores lineares. O
problema deste e outros igualizadores que operam no dominio do tempo é que a
sua complexidade aumenta drasticamente quando a Resposta Impulsiva do canal
(CIR) é muito longa. Em contrapartida, a complexidade dos igualizadores FDE
é independente da duragao da CIR, dai a motivagao para usar esquemas SC-FDE
com OFDM. No entanto, nao deixa de ser desejavel ter-se igualizadores FDE nao
lineares (do tipo DFE) para esquemas SC-FDE. Os receptores iterativos tais como
o IB-DFE surgem como uma soluc¢ao a esta necessidade e oferecem, por sua vez,
melhorias no seu desempenho, aproximando-o muito do MFB [I3], que constitui
a marca de referéncia de desempenho 6timo. O receptor IB-DFE utiliza DFE
para SC-FDE implementado no dominio da frequéncia que trabalha ao nivel do
bloco iterativo e dai o seu bom desempenho. O tnico inconveniente deste tipo de
igualizadores é que a sua complexidade cresce exponencialmente com o niimero de
antenas (ou utilizadores) devido as operagoes de inversao de matrizes presentes na
sua constituicao. O que nao é nada favoravel para ambientes massive MIMO com

centenas de antenas a comunicar simultaneamente.

Posto isto, torna-se claro que o principal objetivo desta dissertacao consiste
em implementar receptores do tipo IB-DFE que apresentam um 6timo desem-
penho (como em casos convencionais IB-DFE), combinado com técnicas como
MRC/EGC, que nao realizam operagoes de inversao de matrizes, para esquemas
SC-FDE com massive MIMO. Desta forma seré possivel tirar maximo partido de

ambas as abordagens de maneira a garantir um 6timo desempenho do sistema para
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uma da baixa complexidade de implementacao. Sendo esta uma area em franco
desenvolvimento para a quinta geracao de comunicacoes moéveis que se estao a
preparar, todas as contribuicoes serao importantes e contribuirao para o avango
do estado da arte. Em particular, nesta dissertacao, a principal contribuicao sera
a comparagao de diferentes técnicas massive MIMO com diferentes compromissos
entre o desempenho e a complexidade. A comparagao entre os resultados teoéricos
e os resultados obtidos a partir do uso destas técnicas constituem o método de

avaliacao de desempenho dos receptores por nés implementados.

O trabalho desenvolvido foi alvo de uma publicacao num jornal cientifico e

uma conferéncia [14].

1.2 Estrutura

Apo6s o Capitulo 1 da dissertacao segue-se o Capitulo 2 onde sao apresentados
os principios basicos dos esquemas de modulacao OFDM e SC-FDE que usam
igualizadores lineares e nao lineares e que operam no dominio das frequéncias.
Inicialmente descrevem-se os esquemas OFDM que operam no sentido uplink da
ligagao, partindo do seu conceito até a sua implementagao no emissor e receptor,
finalizando com uma analise sobre os principais factores restritivos, nomeadamente
a elevada flutuagao da envolvente dos sinais. Sao descritos também os esquemas
SC-FDE com receptores lineares e esquemas com receptores nao lineares do tipo
IB-DFE também a operar no sentido uplink. No final deste capitulo sao mostra-
dos os desempenhos destes receptores OFDM, SC-FDE e IB-DFE para efeitos de

comparagao e analise.

O Capitulo 3 apresenta os diferentes receptores que implementam esquemas
massive MIMO dando inicio com receptores lineares que envolvem operacoes de
inversao de matrizes como o sao ZF, MMSE e IB-DFE. A seguir é apresentado
o esquema do receptor implementado IB-DFE convencional e comparado o seu
desempenho com as técnicas anteriores revelando-se claramente superior. Sao

depois descritos os esquemas dos receptores implementados IB-DFE baseados em

6
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técnicas que nao realizam operagoes de inversao de matrizes, como o sao MRC
e EGC. a utilizagao destes receptores reflete-se numa simplificagdo do sistema e

numa otimizacao do desempenho, ambos consideraveis.

O Capitulo 4 dedica-se a apresentacao dos resultados relativos ao desempenho
dos receptores propostos na seccio anterior. E feita a avaliacdo do desempenho
assim como a avaliacao de resultados dos receptores iterativos baseados em MRC
e EGC por comparagao com técnicas que implementam receptores lineares (ZF
e MMSE) e receptores iterativos nao lineares (IB-DFE convencional). Estes ulti-
mos, embora sejam mais eficientes que os lineares, continuam a ser pouco ideais
em sistemas massive MIMO, uma vez que tanto uns como outros implementam
operagoes matriciais que conduzem a um aumento gigantesco da complexidade do

sistema, em termos computacionais.

Finalmente o Capitulo 5 apresenta as principais conclusoes retiradas deste
trabalho assim como também sao indicadas algumas perspectivas para o trabalho

futuro neste ambito.

1.3 Notacgoes e Aspectos de Simulacao

Ao longo desta dissertacao, foi adotada a seguinte notacao: As letras a negrito
designam, na maioria das vezes, vectores ou matrizes. Iy designa a matriz identi-
dade com dimensao N x N; ()7, (), ()* e diag (-) designam a matriz transposta,
Hermitiana, conjugada e diagonal, respectivamente; [X]n,m designa o elemento da
matriz X na linha n e coluna m. Regra geral as letras em subindice designam va-
riaveis no dominio do tempo e em superindice variaveis no dominio das frequéncias;
6 designa a média da amostras estimadas; 9, ,, ¢ a fungao delta de Kronecker, que
¢ igual a 1 se n = m ou 0 no caso contrario; E [-] designa a expecténcia ou espe-
ranca matematica. Os resultados de desempenho apresentados nesta dissertacao

foram obtidos por simulagao Monte Carlo no software MatLab.






Capitulo 2

Estado da Arte

Este capitulo apresenta os principios bésicos dos esquemas de modulacao OFDM
e SC-FDE que usam igualizadores lineares e nao lineares, que operam no dominio

da frequéncia.

Este capitulo esta organizado da seguinte forma: Na Secgao 2.1 descrevem-se
os esquemas OFDM assim como as estruturas dos emissores e receptores imple-
mentados que operam no sentido uplink da ligacao; sao também mencionados os
principais factores restritivos do OFDM. Na Secgao 2.2 mostram-se os esquemas
SC-FDE com receptores lineares e nao lineares do tipo IB-DFE também a operar
no sentido uplink. Finalmente na Seccao 2.3 sao mostrados os desempenhos dos

receptores implementados nas secgoes anteriores.

2.1 Esquemas OFDM

Para perceber o conceito do Orthogonal Frequency Division Multiplexing (OFDM)
vamos comecar com um sinal de multiportadora bastante genérico cuja envolvente

complexa pode ser escrita da seguinte da forma:

N
N

s(t) = Y Spr(t)ewp (j2thF) (2.1)

___ N
k=—7
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onde r(t) caracteriza a forma do impulso, F' = 1/T representa o espagamento
entre subportadoras, N é o nimero de subportadoras (com N par) e Sy, representa
os k simbolos no dominio da frequéncia resultantes do mapeamento direto dos
bits do dados originais, dentro duma determinada constelagao (ex.: PSK (Phase
Shift Keying) ou QAM (Quadrature Amplitude Modulation)). Da aplicagao da
Transformada de Fourier (TF) a ambos lados do sinal [2.1] resulta:

N
N

S(f) = Fs(t) = > SkR(f = kF) (2.2)

_N
k=75

Obviamente, cada multiportadora pode ser considerada como uma segunda versao
de sinais mono-portadora convencionais. De facto, a equagao pode ser con-
siderada como um sinal PAM (Pulse Amplitude Modulation). Para simbolos néao
correlacionados, a DEP (Densidade Espectral de Poténcia) dos sinais transmitidos

é proporcional a

vl

-1

E[|Skl]* |R(f — kF) ? (2.3)

N
2

A forma mais facil de modulacao de uma multiportadora é mediante o esquema de
Multiplexagem por Divisao na Frequéncia (FDM- Frequency Divison Multiplexing),
onde o espectro associado aos diferentes simbolos nao esta sobreposto. No caso
anterior, se se assumir que a largura de banda associada a R(f) é mais pequena
que F'/2 (onde F representa a largura de banda total do impulso centrada no eixo,
e F'/2 representa a largura de banda associada a uma metade do impulso), entao
cada simbolo Sy ocupa uma fracgao 1/N do total da banda de transmissao, como

se mostra na Fig. [2.1

10
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S(f)

F1GURA 2.1: Fungao FDM convencional S(f) [I]

Nas modulag¢oes mono-portadora, a condi¢ao de ortogonalidade entre os impul-
sos s(t) associados aos diferentes simbolos que asseguram uma transmissao livre de
Interferéncia Intersimbolica (ISI) na recepgao a saida do filtro adaptado Matched
Filter Bound (MFB) é dada por

/OO r(t—nT)r* (t—n'Ty)dt = 0,n #n’ (2.4)

oo
Tendo em vista a propriedade da dualidade da transformada, pode-se constatar
que a condicao de ortogonalidade que se deve verificar entre as sub-portadoras
para uma modulacao de multiportadora é dada por:

/OOR(f—kF)R*(f—k’F)df:O,k:yék;’ (2.5)

o0

11
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o que, pelo Teorema de Parseval, sera equivalente a ter
Ir(t)Pexp (—2jn(k — K Ft)dt =0,k # K (2.6)

Isto quer dizer que é possivel verificar a condicao de ortogonalidade entre sub-
portadoras, expresso por mesmo quando {R(f — kF),k = 0,1,...,N — 1} se
sobrepoe no dominio da frequéncia. Desta forma, nao sera preciso restringir-se ao
caso convencional da FDM representado na Fig[2.1 onde o espectro associado aos

diferentes canais de frequéncia nao se sobrepoe. De facto, caso se tenha

i) - sine (1) o

com sinc(x) = sin(piz)/(piz), consequentemente o correspondente impulso no do-
minio do tempo r(t) ¢ um impulso retangular com periodo 7' = 1/F (normalmente,

um impulso retangular vai desde ¢y até to + T'). Posto isto, fica reduzido a

to+T
/ exp (—2jm(k — K)F#)dt = 0,k £ K (2.8)

to

assim, para um espacamento de F' entre sub-portadoras, as N sub-portadoras sao
ortogonais quando 7" = 1/F', como pode ser visto na Fig. Ir-se-4 adotar um

impulso retangular, para a modulacao OFDM, cuja expressao seré

17 [_TG7 T]
r(t) = (2.9)

0, outro

onde T'=1/F e Tz > 0 representa o chamado periodo de guarda, o qual serve
para lidar com canais dispersivos no tempo, como se podera ver depois. Por outro
lado, apesar nao se aplicar em impulsos dados por pode-se, no entanto,

afirmar que, cada sub-portadora é ortogonal no intervalo [0,T], o que na realidade

12
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15¢
)
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FiGurA 2.2: (a) Espectro de cada subportadora OFDM; (b) DPS do sinal

OFDM com N = 8 (ortogonal) subportadoras (- - -) e DEP de cada subportadora

(—-); (c) DEP do OFDM com N =8 (---), N =64 (--) e N = 512 (—)
subportadoras [I]

representa o intervalo de interesse. De facto,

/T Ir(t)|Pexp(—2jin(k — k') Ft)dt = /T Ir(t)|*exp(—2jim(k — KFt)dt = 0,k # K
0 0

(2.10)
Daqui retira-se que, uma vez que
81
(P) kt
s Z Srexp jZW? (2.11)
k=—N

2

é uma funcao periodica com periodo T, a envolvente complexa associada ao periodo

de guarda é uma repeticdo da parte final dos bursts’| MC como ilustrado na Fig.

'As traducdes para este termo nfo sdo consensuais. Por convencdo decidiu-se manter o
estrangeirismo, que aparecera em formato italico ao longo da dissertagao

13



Capitulo 2. FEstado da Arte

2.3] isto é,

s(t) = s(t+T),~Ts <t < 0. (2.12)

Posto isto, verifica-se que o classico sistema FDM onde a banda de frequéncia

A/ \
¥ X\ ¥ X\
(Tg 7€ . >

FicuraA 2.3: Repeticao da parte final dos bursts MC no intervalo de guarda

total é subdividida em N sub-canais nao sobrepostos, cada um modulado com
um simbolo especifico e posteriormente multiplexado, é superado pelos sistemas
OFDM que realizam modulac¢oes de multiportadora e que fazem um uso da lar-
gura de banda muito mais eficiente precisando apenas de verificar as condigoes de
ortogonalidade entre as diferentes sub-portadoras sem olhar para a sobreposicao

dos sub-canais no espectro.

2.1.1 Implementacao do Emissor OFDM

A envolvente dos sinais OFDM pode ser vista como uma série de bursts de duragao
Tp > T, isto é, os bursts sao transmitidos a uma taxa 1/Tg < F), espagado por

uma distancia F' e de duragao util 7= 1/F, ou seja,
sT(t) =) st (t — mTp) (2.13)

Com base em um dado burst podera ser escrito como

N
L]

sM(t) =Y S r(t)exp(2jnkFt) = s ()r(t) (2.14)

N

2

14
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donde, tendo em conta [2.11], obtém-se

N
]

(m.P) (1) = " cp (257t 2.1
s (1) ZSk exp(jﬂT (2.15)

_N
k=3

Os coeficientes S,(Cm) designam o simbolo k do burst m; r(t) representa um impulso
retangular cuja duragao devera ser superior a 1/F(Tg =T+ Tg > T = 1/F) mas
ajustado de forma apropriada a lidar com a dispersao no tempo a que o canal esta

sujeito, como se tera oportunidade de ver em pormenor nas secgoes seguintes.

Da analise da equagoes [2.13] e [2.14] retira-se que a caracterizagdo da envol-
vente do sinal OFDM descreve uma estrutura teérica dum emissor FDM com um
banco de N moduladores paralelos mono-portadora cujas frequéncias sao dadas
por fr = fo+kF,k =0,1,.... N — 1, com F, a representar a frequéncia da pri-
meira sub-portadora. Contudo, este modelo esta concebido para um numero de
sub-portadoras (N) reduzido. Felizmente, o emissor OFDM pode ser implemen-
tado utilizando unicamente um modulador simples. A estrutura tradicional dum
emissor OFDM encontra-se representado na Fig. [2.4] As componentes de "fase"e
"quadratura'"de cada burst OFDM sao obtidas a partir duma sequéncia de amos-
tras resultantes das IDFT (Transformada Discreta de Fourier Inversa) do bloco a
ser transmitido. Para perceber a motivacao por tras desta estrutura, considere-se

o sinal

N-1 ot
sY(t) E S, exp (2]7T—T> (2.16)

k=0

A primeira vista é possivel notar que, a diferenca da sub-portadora utilizada em
que ia de —N/2 a N/2, esta (s)(t)) vai de 0 a N — 1. A razdo desta ligeira
alteracao deve-se & definicao da Transformada Discreta de Fourier (DFT). Assim,
tem-se que (s(F)(t)) é periddica com periodo T que ocupa uma banda bilateral
N/T = NF. O que quer dizer que (s)(t)) pode ser recuperado na integra a partir

das suas amostras tiradas do intervalo [0,T| a uma taxa de amostragem igual a

15
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(a)
Dados {Se} Adica S {7l Adigdo CP
— 3 Map. > S/P Tore. El—)-} P/S > Tx
N N Windowing
(b)
. ” <
——» Re{} » D/A » B (1) ’6‘
fo(=)—>
— NG SIG
. ’ <
N s Tm{} » D/A > h (1) "‘

FIGURA 2.4: Estrutura dum emissor OFDM (a) e estrutura do bloco "Tx"(b)

1/T, = N/T P} ou seja

T kn
57(LP) L S(P <TL ) Zskexp (ZJWW> = Ns, (217)

onde o bloco que contém as amostras no dominio do tempo {s,;n =0,1,..., N—1}
é a (IDFT) de {Sy;k =0,1,..., N —1}. Definindo agora {z,;n=0,1,.... N—1} =
IDFT{X); K =0,1,.., N — 1}, temos:

1= kn
Ty = Z Xyexp (ZWW) (2.18)
k=0

Isto quer dizer que, a amostragem feita de s*’)(t) no intervalo [0,T| corresponde
a IDFT do bloco {S;k =0,1,..., N — 1} no dominio da frequénciaﬁ, a menos de

um fator escalar N|I5].

Como foi visto anteriormente, a poténcia espectral dum sinal OFDM dado

pela expressao tem sensivelmente uma forma retangular com largura de banda

2Segundo a defini¢io de DFT adotada, a primeira amostra corresponde & frequéncia (ou
instante) 0.

3 Assume-se também que a DFT tanto no dominio do tempo como no dominio da frequéncia
é periédica com periodo N.
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N/T = NF, assim a taxa de amostragem que ¢ precisa para nao ocorrer sobreposi-
¢ao das amostras seré aproximadamente igual a NF. Ainda assim existe um ligeiro
efeito de aliasing quando aplicada esta taxa de amostragem. No entanto, para o
caso em que se consideram valores de N muito elevados, estes efeitos podem muito
bem ser ignorados (ver Fig. . Uma vez geradas as amostras s (t), a forma
de onda associada a um dado burst é obtida através da multiplicacao destas amos-
tras com as amostras da "janela do tempo"r(t) cuja duragao ultrapassa o valor de
T, como é possivel constatar em Posto isto, pode-se dizer que as amostras
do burst OFDM serao dadas pelas amostras s,r,, desta vez ndo periddicas (ao

contrario das amostras s, ), onde r,, = r(nT/N).

Finalmente, o sinal analégico de um dado burst OFDM é gerado através duma
conversao digital /analogica (D/A) das amostras s,7, seguido de uma reconstrugao
por filtragem, como mostra a Fig. [2.4(b). A envolvente complexa do sinal pode

ser escrita da seguinte forma

=3 srahr (t—n%) | (2.19)

n=-—o0o
onde hp(t) representa a resposta impulsiva do filtro reconstrutor.

De forma a simplificar este filtro hr(t), costuma-se realizar a amostragem do
burst OFDM dado por a uma taxa de amostragem de MrxN/T > N/T, o que
se traduz num fator de sobre-amostragem de Mpx > 1@ Normalmente existem
2N; sub-portadoras que podem ser consideradas de "inativas" (isto é, com Sy, = 0),
que se encontram igualmente repartidas e colocadas no inicio e no fim do burst, o

que equivale a dizer que um dado burst OFDM é sobre-amostrado com um fator

N

Mpyx = ———
TX N—2N17

(2.20)

onde N — 2N; designa o niimero de sub-portadoras "ativas"ou "uteis".

40 facto de optar por Mrx > 1 ajuda também na reducdo do efeito de aliasing, e de forma
ainda mais significativa quando o niimero de sub-portadoras é pequeno

17
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As amostras de s(s)(t) pertencentes ao intervalo [0, T'|, para um dado fator
de sobre-amostragem Mpx e um burst de referéncia com N sub-portadoras, sao

dadas por

T : kn
S%MTX) 2 S(P) <nﬁ) — Z Skexp (2]7Tﬁ> , (221)

com {n=0,1,...,N'— 1} onde N’ = NMrx. Logo,

N-1
1 kn
sMrx) — N/ (ﬁ E Syexp (QJWF)) N's), (2.22)

1 = kn
s = N Z Srexp (QJWF) : (2.23)
k=0

Obviamente, o bloco no dominio do tempo {s/;n =0,1,...,N' — 1} ¢ a IDFT do
bloco {S;;k =0,1,..., N — 1} alargado, resultante da adigdo de N’ — N zeros ao
bloco original no dominio da frequéncia {sx;k = 0,1,..., N/2 — 1}, atendendo a

seguinte condicao

)
N
Sk 0<h< -1
Sk=10, gSkSN’—%—l (2.24)
N
Se-n, N'— 5 <k<N -1
\

Mais uma vez, a amostragem de|2.16|, tendo em conta um fator de sobre-amostragem
de Mry,, corresponde & IDFT do bloco {s};k = 0,1,...,N' — 1} a menos de um

escalar N’.

A semelhanca do que se tinha em[2.19] a envolvente complexa do sinal analogico

associado a um dado burst com um fator de sobre-amostragem Mrp, é dada por

(T2 ( Z s rohy (t — n—) , (2.25)

n=—oo
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O sinal resultante nao é exatamente igual ao nosso sinal de referéncia do burst
OFDM dado por [2.14] contudo a diferenga é minima, sobretudo para um amplo
namero de sub-portadoras e/ou quando o fator de sobre-amostragem é elevado,
sendo que as maiores diferencas manifestam-se nos extremos da vizinhanga do
intervalo ocupado por r(t); como é obvio, se My, — 400, o sinal dado por m

converge para o sinal burst OFDM de referéncia.

A janela do tempo utilizada (r(t)) nao precisa necessariamente de ter uma
forma retangular, sendo por isso mais comum empregar uma janela raiz quadrada
de cosseno elevado, que oferece uma reducao nos niveis de radiagao fora da banda
do burst OFDM. O que quer dizer que um sinal associado a um dado burst que

continue a ter uma envolvente complexa dada por 2.25] agora tera
r(t) = 7' (t)* hw(t), (2.26)

onde

o (£) = ﬁ cos (%) rect <%> , (2.27)
e r'(t) designa um impulso retangular com duragao Tp + Tyw = T + T + 21w .
Como mostra a Fig. 2.5 Tp + Tw = T + T + 2Ty representa a duragdo da
janela do tempo r(t). Esta duragao ocasiona uma sobreposicao de Ty entre bursts
adjacentes, o que quer dizer que esta janela de cosseno elevado tem um fator
de decaimento de Ty /(T + Tg + Tw). Por convengao, ao longo deste trabalho
assumir-se-a que Ty = 0, embora os resultados apresentados sejam validos para

outros valores de Ty .

2.1.2 Implementagao do receptor OFDM

Neste caso, tem-se que taxa de amostragem do sinal é dada por

(2.28)
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N

FI1GURA 2.5: Janela de cosseno elevado

o que quer dizer que o fator de sobre-amostragem no receptor pode ser o mesmo

que no emissor. A estrutura do receptor OFDM encontra-se representada pela Fig.

2.6(a) e a Fig. 2.6[b) mostra o esquema equivalente a entrada do receptor (bloco

Rx), que compreende os estagios de RF (Radio Frequéncia) e FI (Frequéncia In-

termediaria), a conversao do sinal e os circuitos de filtragem para o desmodulador

ortogonal. Como ilustrado na Fig. [2.7(a), os burst recebidos encontram-se so-

(a)

¥t
Rx >

S/H

h 4

h 4

—_ 3| RF/IF

(b)

{vn} {Y}
Remove
A/D S/P P P DFT

he(t)

s
g0
\—é—» hg(t)

Re{y(t)}

Im{y(1)}

FIGURA 2.6: Estrutura do receptor OFDM (a) e esquema do bloco "Rx"(b)

brepostos devido a propagacao multipercurso. Além disso, também existe alguma

interferéncia entre as sub-portadoras do mesmo burst. Contudo, uma vez que a

detecgao do sinal OFDM é feita sob as amostras associadas a um periodo util de
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duragao T, quer dizer que o uso dos CP (Ciclic Prefix), com duragao T, maior do
que a resposta impulsiva do canal (a qual inclui o impacto da transmissao e filtro
de detecgao assim como o canal de transmissdo), serve para prevenir os efeitos
de sobre-amostragem dos bursts nas amostras recebidas e que por sua vez estao
associadas ao intervalo eficiente (ver Fig. [2.7(b)); o que sera referido ao longo

desta dissertacdo como interferéncia inter-blocd?]

(a)
T T T
s t - Burst m-1 Burstm Burst m+1
:T |
a I '
Tx : ! : !
s (t-g) ... Burstm-1 | N Burst m ':‘\ l Burstm+1 "\ l
[ * ,
T
Interferécian Inter-Bloco
(b)
Ts 1 Ts ' Ts '
] T 1
Te T M Te T \Iu Te T J
I ) I | T |
s - —. Burst m-1 Burst m . Burst m+1 ‘ cee
= i i

[}
:
sT(t-T) " —! Burst m-1 . Burst m l Burst m+1 H cee

FIGURA 2.7: (a) Efeitos da interferéncia-inter-bloco no canal multipercurso e
(b) Anulagao da interferéncia-inter-bloco através dos periodos de guarda

Considerem-se entao as amostras recebidas y,, pertencentes ao dominio do
tempo resultantes de uma operacao de convolucao discreta

Ny, —1

Yo =D Sn_ihi+ vn, (2.29)

1=0
onde {s,;n = 0,1,...., N — 1} designa o bloco das amostras contidas no burst
transmitido, {h,;n = 0,1, ..., N, — 1} é a resposta impulsiva do canal, com N} <

N a designar o comprimento do canal e {v,;n = 0,1,...,N — 1} as amostras

5 Adaptacdo do termo interferéncia inter-simbélica para o contexto em questdo
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equivalentes ao ruido gaussiano no canal; Para cada burst transmitido, admite-se
uma distribuigao idéntica e independente (i.i.d.). Uma vez que as primeiras Nj,
amostras do periodo de guarda T representam uma repeticao das L amostras
finais de um dado burst, entao sera facil verificar que as amostras associadas a

parte "util"do sinal recebido, y = [yoyl...yN_l]T, podem ser escritas como

y =heps + v, (2.30)
onde s = [3051...3N_1]T, v = [U[]Ul...UN_l]T e hep representa a dimensao N x N
da matriz circulante dada por
hg O - 0  hy,, - h hy
b hy O .. 0 hw,, ..  h
hCP = 0 0 hNh_1 h() 0 hNh—l ) (231>
0 .. 0  hy,_, - hi  ho 0
0 .. 0 hyn,.y o M ho

em cujos elementos se verifica a condi¢ao [hepl, ;; = Mi—iymodn; € ¥ mod y designa

o modulo da operacao, isto é, o resto da divisao de x por v.

Uma matriz circulante pode ser diagonalizada através da matriz de Fourier,

isto é

hepA = FF (2.32)
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onde a matriz F' de dimensao N x N, é dada por

1 1 1 1
1 w w? wh-1
1
F = Wi 1 W? w? WA= :

1 V-1 2w-1)

(2.33)

representa a matriz DFT unitaria (isto ¢ F'# = F~1) cujas colunas representam

os vectores proprios de hop, onde w = exp(—2jm/N)) e A é a matriz diagonal

de dimensao N x N cujos elementos, os valores proprios de hop, sao iguais aos

elementos DF'T da primeira coluna de hcp, ou seja,

Ao 0 H 0
A H

Hy_y

onde

N—-1
. kn
A = ; hn €XP (—zmﬁ) = DFT{h,} = Hy, k=0,1,...,N—1.

De 2.32 e 2.34] em [2.30] obtém-se [

F'HFs+v &
Y= & Fy=HFs+ Fv &
<Y =HS + N,

com oS vectores

Y =Fy = [YpYi..Yy1]",

SPara, efeitos de simplificacdo suprimir-se-& o super indice m

(2.34)

(2.35)

(2.36)

(2.37)
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S =Fs = [5,5;...5v_1]", (2.38)

N = vF = [NgN,..Ny_4]" | (2.39)

a representar a DFT de y, s e v, respectivamente. Isto quer dizer que a amostra

recebida numa dada sup-portadora k serd dada por
Y, =HpSy + Ng, k=0,1,.... N —1, (2.40)

onde Hj designa a resposta em frequéncia do canal para a sub-portadora k e Ny
representa a componente de ruido para a mesma sub-portadora. Desta forma, o
canal comporta-se como um fator de multiplicagao para cada sub-portadora e, ao
mesmo tempo, preserva a ortogonalidade entre sub-portadoras dentro do intervalo

util. Isto ¢ normalmente chamado de auséncia de interferéncia-inter-canal (ICI).

De facto, uma vez que os CPs correspondem a uma extensao ciclica de cada
burst, isto quer dizer que, para cada intervalo util 7T’ o sinal transmitido nao corres-
ponde a uma sequéncia de bursts expressa por mas sim, a um sinal periédico
sP)(t) dado por [2.11] (ver Fig. [2.8). Posto isto, conclui-se que uma convolu-
¢ao linear associada ao canal é, na teoria, equivalente a uma convolugao circular
referindo-se & parte ttil do bloco OFDM. E de salientar que é possivel a eliminacao
da ISI através de mecanismos de extensao dos burst com qualquer sequéncia fixa
que seja conhecida. Existem esquemas que realizam isto mesmo mediante a adi-
¢ao de uma sequencia de zeros (" Zero Padding"(ZP)), ou pela adi¢ao de simbolos
("Pseudo Noise"(PN)) e (" Unique Word"(UW)). No entanto, torna-se necessario
o uso de estruturas receptoras muito complexas, envolvendo operacgoes de inversao
ou multiplicagao de matrizes cujas dimensoes tendem a crescer de acordo com o
comprimento do bloco, o que é altamente indesejavel quando o tamanho dos blocos
em causa ¢ muito elevado. Através do uso de técnicas de "sobreposi¢ao-adigao" [16]
a complexidade do receptor iguala a de um que use esquemas convencionais de CP-

assistido, mas em termos de desempenho é também igual, e portanto, insuficiente.
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(a)

=

s(t) = st rit) -

=
L]
—
l'_TA
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FIGURA 2.8: Impacto do canal multipercurso em s() (a) e no CP-alargado
burst OFDM

|
S ¥l NV N

Em contra partida podem ser desenvolvidos receptores mais eficientes baseados

em TRF e que usam esquemas ZP [17].

De forma a evitar a degradagao espectral e da poténcia, o comprimento do CP
deveria constituir uma pequena fraccao do comprimento total dos blocos. Por isso,
nesta dissertacao considerar-se-a unicamente o bloco de transmissao CP-assistido.
Uma vez que o CP-assistido pode ser visto como uma transmissao de N sub-canais
paralelos nao selecionados expresso por [2.40], os efeitos de distor¢ao do canal para
uma transmissao OFDM nao codificada podem facilmente ser compensados para
utilizar o receptor descrito na Fig. [2.9(a), onde a amostra equalizada no dominio

da frequéncia (gk), para a sub-portadora k, é obtida através de
Sp = Fr Yk, (2.41)
com os coeficientes {Fy;k =0,1,..., N — 1} dados por
1 H;

F,=—= """, 2.42
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que corresponde a um FDE (Frequency Division Equalizer) sob o critério "Zero

Forcing"(ZF).

(@)
) 7% SR % Se
—p DT —ﬂ Deciuio P
{Fr}
(b)
W} (mVy

{Sk} e {§k}
— Dlowodc P

{Fit)y

Ficura 2.9: Compensacgao dos efeitos de distor¢ao do canal para uma trans-
missao OFDM nao codificada (a) sem diversidade espacial e (b) com diversidade
espacial de ordem L

No caso com diversidade espacial de ordem L, a amostra recebida na sub-

portadora k e no ramo de diversidade [, é dada por
v =58 + N, (2.43)

com (I=1,....L.), onde H,(Cl) e N,gl) designam a resposta em frequéncia do canal e a
condicao de ruido para a sub-portadora k e o ramo de diversidade [, respectiva-

mente. A amostra equalizada correspondente serd dada por:

L
Sp=>Y F'vY, (2.44)
=1
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onde {F,El); k=0,1,..., N—1} (1=1,...,L) designam os coeficientes FDE associados

ao ramo de diversidade [, e que podem ser determinados por

1)

(
H
FV=—"k e (2.45)
L 4
2 =1 | Hy

Desta forma o receptor terd uma estrutura como a representada na Fig. (b) e,

por sua vez, retira-se de que:

i H]El)*
S'k =S5, + =1

TENYE
L U
S| m)

(2.46)

donde a decisao do simbolo a ser transmitido através da sub-portadora k pode ser
baseado em S;. Evidentemente, a estrutura representada na Fig. (b) imple-
menta um esquema de diversidade Maximal-Ratio Combining (MRC) para cada

sub-portadora k.

2.1.3 Factores restritivos
2.1.3.1 Elevada Flutuagao da Envolvente em sinais OFDM

A forte flutuacao da envolvente dos sinais em transmissoes OFDM convencionais
constitui, sem duvida, uma das principais desvantagens que se traduz num elevado
PMEPR (Peak-to-Mean Envelope Power Ratio) [Z], como se pode observar na Fig.
2.10, o que nos deixa sérias dificuldades de amplificacao do sinal. Com efeito, de
maneira a evitar niveis de radiacao fora de banda provenientes da distor¢ao nao
linear, sao necessarios amplificadores de poténcia com caracteristicas lineares e/ou
um consideravel backoff de poténcia. De facto, quando o naumero de sub-portadora
é elevado, a envolvente complexa dos sinais OFDM apresenta um comportamento

Gaussiano e uma distribuicao aproximada de Rayleigh. Consequentemente, a sua

7Que pretende expressar a taxa de variacdo do pico de poténcia do sinal envolvente
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FiGURA 2.10: Evolucao da envolvente dum sinal OFDM

FDP (Fungao Densidade de Probabilidade) é aproximadamente dada por:

p(R) = Eexp (- i > , (2.47)

o2 202

o que reflete uma forte flutuacao da envolvente. Uma vez que os elevados valores
da envolvente possuem uma probabilidade bastante reduzida, sera l6gico definir o
PMEPR de forma estatistica, como por exemplo:

X*(P)

202

PMEPR 2

(2.48)

onde X(P) representa o valor da envolvente que é excedido com probabilidade P.

Para uma distribuicao de Rayleigh da envolvente, tem-se

+o00
P:Prob.(R>X):/

; p(R)dR = exp (—QXTZ) : (2.49)

X(P) = \/—202log(P). (2.50)
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Um valor razoavel de P seria P = 1072, o que corresponde a ter um PMEPR ~
8.4dB independentemente do valor de N (com N >> 1). Uma opgao seria definir
o PMEPR como

X5(P)

202

PMEPR £

(2.51)

onde Xp(P) representa a 'maxima envolvente por bloco OFDM’ que é excedida
com probabilidade P (quando maxejor( |s"™ (t)| = Rp, P = Porb(Rp > Xp(P)))
[18].

Em suma, quando o ntumero de sub-portadoras é elevado, X (P) é quase inde-
pendente de N. Por outro lado, X (P) cresce com N mesmo quando N ja é elevado
o suficiente para permitir uma aproximagao Gaussiana dos sinais OFDM. Também
se deve considerar que ao adotar a definigao de PMEPR dada por [2.48] tem-se

uma valor de PMEPR praticamente independente de N para valores N >> 1.

Muitos métodos tém sido propostos para reduzir estas dificuldades de amplifi-
cagao através de processamento digital. Alguns desses métodos operam no dominio
da frequéncia e utilizam apropriadamente uma quantidade importante de redun-
dancia de forma a evitar picos de amplitude demasiado elevados quando o nimero
de sub-portadoras é baixo [19]. Contudo, na medida em que o ntimero de sub-
portadoras aumenta, a taxa de codigo do "codigo redutor de PMEPR"torna-se
cada vez mais baixa. As chamadas "técnicas PTS"(Partial Transmit Sequences),
também a operar no dominio da frequéncias sao capazes de conseguir uma forte
reducao do PMEPR para um ntimero elevado de sub-portadoras, ao passo que
utiliza uma quantidade de redundancia muito reduzida. A elevada complexidade
computacional para a grande quantidade de dados contidos nos blocos OFDM
representa a principal desvantagem das técnicas PTS, principalmente devido aos

procedimentos de otimizag¢ao que elas executam [20, 21, [18].

Outros métodos de processamento de sinal baseiam-se em operac¢oes no domi-
nio do tempo, como por exemplo, e a propoésito da reducao do PMEPR, o chamado

"clipping" (corte) dos picos de elevada amplitude do sinal) [22, 23]. Este método
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deveré realizar um corte nos bursts OFDM sobre-amostrados seguido de uma ope-
racao de filtragem, para desta forma, reduzir os niveis de radiagao fora de banda

e atenuar o problema de reaparecimento dos picos.

Contudo, e de forma a reduzir as flutuagoes da envolvente do sinal OFDM,
as técnicas que se revelam mais flexiveis e ao mesmo tempo mais simples sao
as que envolvem operagdes nao lineares [22, 23] 24], eventualmente seguidas de
um processo de filtragem. Este processamento de sinal de reduzida complexidade
que emprega esquemas de reducao do PMEPR foram originalmente propostos
por Dinis e Gusméao no ano 2000 [25]. Tais esquemas combinam operagdes nao
lineares no dominio do tempo com operagoes lineares de filtragem no dominio da
frequéncia. Esta filtragem feita burst a burst, para além de nao precisar de um
aumento do tempo de guarda de maneira a evitar o ISI, pode ser muito seletivo.
A titulo de exemplo, conseguem-se remover completamente os efeitos de radiacao
fora de banda da anterior operagao nao linear no dominio do tempo. Uma técnica
parecida foi proposta em 2001 novamente pelos mesmos autores [26], cuja principal
diferenca esté no tipo de operagoes nao lineares que se empregam em cada classe,
isto ¢, numa a nao linearidade opera nas amostras complexas do sinal OFDM [25]
e noutra, a nao linearidade opera separadamente nas partes imaginaria (I) e real
(R) dessas amostras [26]. De seguida apresentar-se-ao esquemas que empregam

estas duas abordagens.

2.2 Esquemas SC-FDE: Mono Portadora com Equa-

lizacao no Dominio da Frequéncia

Todavia quando se utilizam as técnicas vistas na sec¢ao anterior, é possivel reduzir
significativamente a flutuacao da envolvente dos sinais OFDM. Contudo, mesmo
empregando as técnicas mais sofisticadas nesta area, as flutuagoes da envolvente
dos sinais transmitidos continuam a ser tanto mais elevadas como em sinais base-

ados em SC| (Single-Carrier) numa constelagao semelhante. Para além disso, as

8Por convencdo, adotou-se o acrénimo SC para designar o termo mono-portadora
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técnicas da seccao anterior acarretam custos devido ao aumento da complexidade
do processamento na cadeia de transmissao e, eventualmente, um aumento dos
niveis de distorcao devido a nao linearidade. Esta é a motivacao por detras dos

esquemas SC-FDE [27].

2.2.1 FDE Linear

De maneira a perceber melhor os esquemas SC-FDE, assim como os esquemas
adotados para a ligagao uplink da 3GPP (Third Generation Partnership Project)
LTE [28], considere-se um bloco de transmissao baseado em SC com N simbolos
tteis por bloco {s,;n =0,1,..., N — 1} resultantes de um mapeamento direto dos
dados originais dentro de uma constelacao especifica, mais um CP adequado que
terd a mesma fungao que nos esquemas OFDM. O receptor apresenta a estrutura
representada na Fig. (a). Nesta estrutura assume-se que depois do sinal ter
sido convertido e filtrado, este é amostrado e passa por um conversor A /D. O sinal
resultante ¢ convertido em S/P e as amostras do CP sao removidas, conduzindo as
amostras no dominio do tempo recebidas {y,;n = 0,1, ..., N — 1}. Estas amostras
passam ao dominio da frequéncia por acao de um DFT de N pontos, resultando
nas correspondentes amostras no dominio da frequéncias {Y;; k =0,1,...., N — 1},
onde Yy, = HS; + Ny, tal como nos esquemas OFDM. Para uma FDE otimizada
sob o critério de ZF as amostras no dominio da frequéncia equalizadas, dadas
por [2.41] podem ser obtidas com o conjunto de coeficientes Fj, dados por [2.32]
Contudo, para um tipico canal seletivo na frequéncia, as falhas na resposta em
frequéncia do canal, mais conhecidas como "deep notches", conduzem a um enri-
quecimento significativo dos efeitos do ruido quando o critério ZF é utilizado. Para
reduzir o efeito combinado do ISI e do ruido do canal, as amostras equalizadas
{gk; k=0,1,..,N — 1} sdo obtidas a partir dos coeficientes {Fy; k = 0,1, ..., —1}
regularmente otimizados sob o critério Minimum Mean Square Error (MMSE),
que leva a ter um conjunto de coeficientes FDE otimizados

Hy

k

F,
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(a)
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FIGURA 2.11: Estrutura do receptor SC-FDE sem diversidade espacial (a) e
com diversidade espacial de ordem L

onde 3 representa o inverso da Relagao Sinal Ruido (RSR), dada por

b= Z—g (2.53)
com
o = %Nkm (2.54)
(&
0% = %S’“H (2.55)

a designar a variancia das partes real e imaginaria, dadas pelas componentes do
ruido do canal {Ny;k = 0,1,..., N — 1} e pelos dados das amostras {gknk‘ =
,1,..., N —1}, respectivamente. Uma vez que, para as modulagdes SC os contento-

res de dados de um dado bloco sao transmitidos no dominio do tempo, as amostras
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equalizadas {Sk, k=0,1,...,N — 1} sao de novo convertidas para o dominio do
tempo por uma operagao IDFT, resultando no bloco de amostras no dominio do
tempo equalizadas {$,;n =0,1,..., N — 1}. Estas amostras serao tteis na tomada

de decisao dos simbolos a ser transmitidos.

Pode-se ainda, facilmente expandir o receptor SC-FDE de forma a adquirir
uma diversidade espacial de L ramos, como representado na Fig. (b) Neste
caso, as amostras no dominio da frequéncia a saida do FDE sao dadas por [2.30]
onde o conjunto {Fy;k =0,1,....,N —1} (I =1,..., L) podera ser selecionado sob
um critério ZF ou MMSE. Numa situacao em que se verifique o mesmo nivel de
ruido, isto é, ag )= . = 0'7(1L) £ 5,, com (a,(f)) a designar a variancia das amostras

do ruido a entrada do ramo [, e um critério MMSE, verifica-se que os coeficientes

FDE 6timos sao dados por [29].

o
L
B+ i

£ 1=1,2,..L. (2.56)

n|2’
i

Ao contrario do que se verifica nos esquemas OFDM, em que os critérios ZF e
MMSE produziam o mesmo desempenho [29], para o caso da SC o desempenho
com os critérios ZF e MMSE é semelhante unicamente quando a resposta impulsiva
do canal ao longo da largura da banda de transmissao é praticamente constante,
ou seja, para HY) = .. = H](é)_l £ HO | = 1,...,L. Umn FDE otimizado sob
o critério do MMSE nao realiza uma inversao total do canal quando se tem um
desvanecimento profundo, reduzindo assim os efeitos de enriquecimento do ruido
e melhorando o desempenho. Para termos de comparacao a Fig. apresenta
o diagrama de blocos da cadeia de transmissao de ambas abordagens: OFDM
e SC-FDE. Nesta figura verifica-se que ambos os esquemas estao estreitamente
relacionados e que o "esfor¢o global"que implica o processamento do sinal, me-
dido em termos de blocos DFT/IDFT, é praticamente igual num e noutro sendo
a unica diferenca a posicao do bloco IDFT que no OFDM se encontra no emissor,
no SC-FDE esta no lado do receptor. Porém, existem vantagens e desvantagens
nestas duas técnicas. Um dos principais pontos a ter em consideragao é a ja re-

ferida forte flutuagao da envolvente e o elevado PMEPR dos sinais OFDM para
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um numero elevado de sub-portadoras, abrindo caminho para sérios problemas de
amplificacao de poténcia. Entre outras coisas, surge a necessidade de se usarem
amplificadores de poténcia altamente lineares e/ou com mais backoff de poténcia
do que em sinais SC. Isto constitui um aspecto indispensavel para a ligacao uplink
em que o baixo custo e baixo consumo por parte dos amplificadores de poténcia
sdo aspectos desejaveis para os TM/UE. De facto, mesmo quando sao utilizadas
as técnicas de processamento de sinais mais apropriadas para reduzir as flutuacoes
da envolvente dos sinais OFDM, como foi referido na seccao anterior, as flutu-
acoes da envolvente permanecem quase tao fortes como quando sao empregados

esquemas SC. Todavia, quando a rede wireless inclui terminais fixos (por exemplo,

(a)
on®) (1)
| DFT e & 5
: . | FDE —;{ Bloco de )_,
- () ""‘“"
ot
(b)
‘b’nm } {7 kﬁ) }
O 5} 5}
| e _.H Bloco de F.
o

F1GURA 2.12: Cadeia de transmissao tipica do OFDM (a) e do SC-FDE (b)

contendo EB e/ou sistemas de radiodifusao) os esquemas OFDM aparecem como
bons candidatos. Tendo em conta a compatibilidade existente entre os esquemas
OFDM e SC-FDE pode-se dizer que o ideal seria escolher um esquema SC-FDE,
com baixas flutuacoes da envolvente, para a ligacao uplink e um esquema OFDM
para a ligacdo downlink. O que se traduz numa vantagem para os TMs/UEs em
que s6 seria necessario realizar uma simples funcao de transmissao SC e outra
funcao de recepcao OFDM. Assim sendo, a carga de implementagao fica entao
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concentrada nas EBs, onde o incremento do consumo energético e o custo nao
constituem fatores muito criticos, nomeadamente o esforco do processamento e as

dificuldades de amplificagao de poténcia [12], [10].

2.2.2 Recetores IB-DFE

Os equalizadores DFE (Decision Feedback Equalizer) [30] podem ter um desempe-
nho significativamente superior aos equalizadores lineares. Os DFE que trabalham
no dominio do tempo possuem boas relagdes de compromisso entre o desempenho
e a complexidade da implementagao, providenciando uma resposta impulsiva do
canal nao tao extensa. No entanto, se a resposta impulsiva do canal se expandir
ao longo dum elevado niimero de simbolos (tal como no caso da elevada disperséao
temporal do canal) a complexidade dum DFE convencional também aumenta. A
este proposito, foi proposto por Benuto e Tomasin, em 2001 [31], um SC-DFE hi-
brido, ou seja, a operar nos dois dominios: frequéncia e tempo; empregando, para
o efeito, um filtro "feedforward"no dominio da frequéncia e outro "feedback'"no
dominio do tempo. O resultado sera um melhor desempenho do que se tinha com
um FDE linear, embora surjam outras dificuldades a ultrapassar. O erro de pro-
pagacao, especialmente quando o filtro feedback tem um elevado ntimero de ramos,
representa uma dessas dificuldades, que afetam o desempenho do receptor. Uma
forma de contornar esta situacao é utilizar a abordagem do bloco iterativo DFE
(IB-DFE) para a transmissao SC [9]. Segundo esta nova abordagem, ambas as

partes, o feedforward e o feedback sao implementadas no dominio da frequéncias,

como representado na Fig. 2.13]

35



Capitulo 2. FEstado da Arte
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FIGURA 2.13: Estrutura do receptor IB-DFE sem diversidade espacial (a) e com
diversidade espacial de ordem L (b).

Considere-se assim um IB-DFE com diversidade espacial de ordem L, cujas

amostras a saida, de uma dada iteracao 4, sao dadas por
SO =" FvY - BPSIY, (2.57)

onde {Flgl’i); k=0,1,...N=1}(l=1,...,L)e {Bl(;); k=0,1,..., N—1} representam
respectivamente os coeficientes feedforward e feedback, e o conjunto {5’,(:71); k =
0,1,..., N—1} representa a DE'T do bloco de decisoes rigidas {§,(f_1); n=0,1,..., N—
1}, da iteragao (i-1), associada ao bloco transmitido no dominio do tempo {s,;n =
0,1,...., N — 1}. Os coeficientes do IB-DFE forward e backward sao {Fk(l’i);k: =
0,1,..N—-1}y (I =1,..,L) e {B,(:);k = 0,1,..., N — 1}, respectivamente, e sao
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escolhidos de maneira a otimizar o SINR (Signal-to-Interference plus Noise Ra-
tio). Por conseguinte, os coeficientes feedforward e feedback 6timos sao dados,

respectivamente, por

i) "
R — Ky Hy

B+ — (o602 Sy [

5, =12, L, (2.58)

L
B o0 (Yot <), 250

'=1

onde ,%;f) ¢ selecionado de forma a garantir que v = 1, 8 ¢ dado por e p

o_ " d (2.60)
B[] |

representa uma medida de confiabilidade da decisao tomada na malha de reali-
mentacao. Uma vez que os coeficientes IB-DFE tém em conta a totalidade do
bloco de confiabilidade, o problema do erro de propagacgao ¢é significativamente
reduzido. Duma forma geral, as técnicas IB-DFE oferecem resultados muito mais
promissores do que os métodos nao-iterativos. De facto, os esquemas IB-DFE po-
dem ser considerados como turbo equalizadores de baixa complexidade [32] 33] ja
que a malha de realimentacao usa as saidas do equalizador ao invés das saidas do
descodificador do canal. Para a primeira iteracao nao se tem informagcao acerca
do parametro s,, o que quer dizer que p = 0, B}(€0) =0e Fk(l’o) sao dados m
Deste modo, o IB-DFE fica entao reduzido a um FDE linear. Obviamente, para
a primeira iteragao (i = 0), ndo existe informacao acerca de Sy e o coeficiente de
correlagao dado em é zero. O que quer dizer que B,(CO) =0eF ,El’i) fica reduzido

a

KO O

(1,0)
B+

1,2,.... L, (2.61)

/ 27 -
1"

que corresponde aos coeficientes 6timos equalizados no dominio da frequéncia sob
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o critério MMSE. Apoés a primeira iteracdo, e se o valor residual de BER (Taxa
de Erro de Bit) nao for muito elevado, podem-se entao utilizar os coeficientes de
feedback de forma a eliminar uma boa parte da interferéncia residual. Quando
p =~ 1, apés muitas iteragoes e/ou um valor médio-a-elevado do RSR, obtém-se
um cancelamento do ISI residual quase total, através desses coeficientes 6timos,
enquanto que os coeficientes feedforward realizam, sensivelmente, uma filtragem

adaptada. Pode-se escrever [2.57] como

L
50— 3" ROy _ pOEE, (2.62)
=1
Ccom
U = =D gh-y), (2.63)

Posto que os parametros p(~Y) podem ser considerados como os blocos de confi-
abilidade referentes as estimativas S’,Eiil), entao o parametro ?,(:_1) representa a
média dos blocos de S,(:_l) a saida do FDE. Assim sendo, proceder-se-a & subs-
tituicao das médias em bloco pelas médias por simbolos, de forma a melhorar o
desempenho, como descrito na continuacao. Caso se considere que os simbolos
transmitidos sao selecionados a partir de uma constelagao QPSK sob o critério
de mapeamento de Gray, a generalizacao para os restantes casos ¢é direta, isto é,
sp =414+ j =5l + 359 com s! = Re{s,} e s% = Im{s,} (a mesma definigao se
aplica para §,, 5, e §,), entdo pode-se facilmente demonstrar que os parametros

de ralagdo LLR (Log Likelihood Ratios) do bit de fase e do bit em quadratura,

I

I'e a s9, respectivamente, sao dados por

associados a s

Ll =25 /o7, (2.64)

L3 =253 /02, (2.65)
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respectivamente, onde

E (|3, — 3] - (2.66)

o) = %E (s — 5’,1]2} ~

Assumindo uma aproximacao Gaussiana, verifica-se que o valor médio de s,, con-

dicionado a saida do FDE (§,,) é

5, = tanh (%’) + j tanh (%) (2.67)
= phah+ 50, |

onde as decisoes rigidas 8L = +1 e 3¢ = 41 sdo definidos de acordo com o sinal de
LI e LY, respectivamente, e p! e p@ podem ser considerados como os parametros
de confiabilidade associados ao bit de fase e bit de quadratura dum dado simbolo

N, EXpressos por

, El[sh=sl] LI
= TR ol 2} = tanh 5 (2.68)
€
Q4 5Q Q
Q= M — tanh <|L_n) (2.69)
2
E [ 5% ]

para a primeira iteracao, p! = p¥ =0 e 5= 0. Os coeficientes de feedforward siao

obtidos por [2.58 com os blocos de confiabilidade dados por

=

. 1 . )
(ON— 1(1) Q1) 2.70

i
o

Consequentemente, o receptor com os blocos de confiabilidade, na sequéncia, de-
signados por IB-DFE com decisoes rigidas, e o receptor com os simbolos de con-
fiabilidade, designados por IB-DFE com decisoes brandas, utilizam os mesmos
coeficientes feedforward. No entanto, na primeira o malha de realimentacgao usa os
decisoes rigidas em cada bloco de dados, pesados por um fator comum de confia-

bilidade, enquanto que no segundo o fator de confiabilidade troca de simbolo para
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simbolo. De facto, o fator de confiabilidade difere em cada simbolo em ambas as

partes real e imaginaria.

Também é possivel definir turbo receptores FDE baseados em receptores IB-
DFE que, a semelhanca dos turbo equalizadores convencionais, empreguem saidas
descodificadoras de canal ao invés de decisoes brandas nao codificadas na malha
de realimentacao 34, B5]. A estrutura do receptor ¢ semelhante & do IB-DFE
com decisoes brandas, mas ainda com um canal descodificador SISO (Soft-In,
Soft-Out) utilizado na malha de realimentacdo. O bloco SISO, que podera ser
implementado como descrito em Vucetic e Yuan 2002 [36], fornecem os LLRs dos
bits de informacao e dos bits codificados. As entradas do bloco SISO sao os LLRs
dos bits codificados a saida do FDE. Neste caso, os coeficientes feedforward sao

obtidos da mesma forma, através de[2.58| e com os blocos de confiabilidade dados
por 2.70]

2.3 Comparacao do desempenho entre OFDM e
SC-FDE

Para ter alguma nogao sobre o desempenho em termos do BER dos sistemas OFDM
e SC-FDE, apresentar-se-4 a continuagao um conjunto de resultados simulados
referentes a uma transmissao nao codificada através dum canal altamente seletivo
na frequéncia. Para este efeito, considera-se sincronizacao e condi¢oes de estimacao
de canal perfeitas assim como amplificagao linear da poténcia. Os blocos tém
comprimento igual a N = 512 simbolos tteis modulados, os quais sao selecionados
a partir de uma constelacao QPSK, sob um mapeamento de Gray. Para os dois
tipos de modulagao é adicionado um CP apropriado para cada bloco no dominio
do tempo. Assume-se também um receptor com espaco de diversidade de ordem
L e com antenas receptoras nao correlacionadas. Nas Fig. e mostram-se
as médias dos desempenhos BER nao codificados (médias feitas sobre todos os
blocos) das modulagoes OFDM e SC-FDE sob um critério MMSE, com L =1, 2 e

4, respectivamente. Os valores de BER sao expressos em fungao de Ej, /Ny onde Ej,
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designa a energia de bit e Ny designa a densidade espetral de poténcia unilateral
do ruido no canal. Para efeitos comparativos, foi também incluido o desempenho

do canal AWGN com diversidade espacial de ordem L

P=0Q (x/ 2fVE) , (2.71)

o desempenho do filtro adaptado Matched Filter Bound (MFB), definido por

op, 1 NI L
_ _b_
Paren =B |Q [ Sy o1 ]| (2.72)
k=0 1=1
2
onde a expectativa é sobre as realizacoes do canal. Assume-se que F [ H Igl)‘ } =1,

para qualquer k) e o desempenho do canal de Rayleigh com desvanecimento e

diversidade espacial de ordem L, dado por [30]

Py hay = <1_T”)L§ (L_l1+l> <1;“)l, (2.73)

=0

com

(2.74)

41



Capitulo 2. Estado da Arte

100 - -

—H&— SC-FDE
—— OFDM

E, /N, (dB)

F1GURA 2.14: Desempenho BER néao codificado para OFDM e SC-FDE sem
diversidade espacial (L = 1)

10° - -
' —&— 5C-FDE
—— OF DM
————— MFB
O AWGN
- Rayleigh| 3
8.
"-@,__ ]
"B, ]
]
10 15

E, /N, (dB)

F1icUrA 2.15: Desempenho BER nao codificado para OFDM e SC-FDE com 2
ramos receptores de diversidade
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Como é evidente, através da observacao das figuras, os esquemas SC-FDE
superam em desempenho os esquemas OFDM em todos os casos. Tal como era
esperado, o uso da diversidade otimizou o desempenho em ambos os esquemas.
Ainda é possivel notar que o desempenho dos esquemas OFDM é muito préximo
do desempenho conseguido sob as condig¢oes de Rayleigh. Torna-se evidente que o
baixo desempenho dos esquemas OFDM resulta do facto do desempenho global do
sistema ser condicionado pelos sub-canais nas zonas de desvanecimento profundo.

Foram utilizados esquemas de codificacao do canal de forma a ultrapassar esta

dificuldade.

Considere-se agora o impacto da codificagao do canal. Para isto, assume-
se um codigo convolucional com uma taxa de 1/2, 64-estados e com os geradores
1+D?*+ D3+ D5+ D% e 14+ D+ D?*+ D3+ DS, Nos esquemas OFDM ser4 aplicado
um bloco interno intercalado com os blocos. Na Fig. pode-se observar a média
do BER codificada de ambas modulacoes, quando L =1, 2 e 4. Retira-se desta
figura que os beneficios da codificacao do canal sao evidentes, especialmente para
o caso OFDM, mas produzindo um desempenho bastante similar em ambos os
sistemas. Isto quer dizer que a codificacao do canal pode compensar tanto o mau
desempenho da modulagao OFDM nao codificada, quanto a taxa de codificagao é

suficientemente baixa. Como era expectavel, para um taxa de codificagao elevada

o desempenho do SC-FDE ultrapassa o do OFDM.
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10 T T T
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E,/N,(dB)

FiGURA 2.16: Desempenho BER codificado para OFDM e SC-FDE com uma
taxa de 1/2 de codigo convolucional, com L =1, 2 e 4 ramos receptores|I]

Finalmente, considere-se uma transmissao nao codificada com modulacao SC,
onde o FDE linear é substituido por um IB-DFE, mais uma vez, sob um critério
MMSE. A Fig. mostra o a média do desempenho BER nao codificado para
as iteragoes 1 e 5 com L =1, assim como o desempenho correspondente do filtro
adaptado MFB e do canal AWGN. Verifica-se nesta figura que o bloco iterativo
providencia um aprimoramento do desempenho BER: o valor exigido de Ej,/Ny
para BER = 10~ ¢ cerca de 15 dB para a 1% iteracao, o que corresponde a um SC-
FDE linear convencional, decrescendo para 10.5 dB em apenas 3 iteragoes, sendo
que a 4* e 5 iteracao providenciam melhorias pouco significativas. Além disso, o
desempenho em termos do BER aproxima-se cada vez mais do MFB, apenas com

algumas iteragoes. Este resultado evidencia o potencial dos receptores IB-DFE.
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---------- 1 iter IB-DFE
————— 2 iter IB-DFE
— — —3iter IB-DFE
4 iter IB-DFE
—#— 5 iter IB-DFE
el AWGN

E, /N, (dB)

14 16 18

F1iGURA 2.17: Desempenho BER nao codificado para um IB-DFE
iteragoes sem diversidade na recepgao (L = 1)
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Capitulo 3

Desenvolvimento do receptor

otimizado

Ao longo deste capitulo apresentar-se-ao os diferentes receptores que implementam
esquemas massive MIMO. Primeiramente serao apresentadas trés técnicas que en-
volvem operagoes de inversao de matrizes, nomeadamente ZF, MMSE e IB-DFE.
Como é de conhecimento geral, o receptor IB-DFE nao precisa de um descodifi-
cador & saida da malha de feedback, o que conduz a um elevado desempenho [35].
O fator determinante é que estas técnicas, que envolvem inversao de matrizes,
tornam-se muito complexas em sistemas massive MIMO. Este facto representa a
motivacao por tras da implementacao dos outros dois receptores que nao usam

inversao de matrizes, reduzindo assim a complexidade do sistema.

3.1 Receptores com inversao de matrizes

3.1.1 MMSE e ZF

Considere-se o cenario massive MIMO descrito na Fig[3.1Ip que diz respeito a uma
ligacao uplink entre uma EB equipada com R antenas que recebem sinal de T

antenas por parte do TM. Por motivos de simplificacao, assumir-se-4 que cada
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TM tem uma unica antena (a generalizacdo para o caso de transmissores multi-
antena ¢é direta) e que o nimero de antenas receptoras é muito superior ao niimero
de antenas emissoras (i.e., R >> T'). Uma vez que R >> T e T > 1 isto pode ser

considerado um cenério massive MIMO, exceptuando o lado do receptor.

a
oV} oYy mU ) )
.'_" : E " Receptor -
&
TxR Equalizador
o (1')} Massive {yn'(R) } ¢ nm'j} Massive 7. (1)
"/} Mo MIMO '}
F
e T
b
— IDFT —
ordem T
. 7| dimesiio [~
— X=X - i X
) Ramo "R / IDET | ] i} .| Bloco {xn};
: MRC ou EGC " isa g
Decisao

{Xx}

{Bi} IDET }4

— DFT

ordem T
7| dimesio e
. N

FIGURA 3.1: Sistema massive MIMO para o esquema SC-FDE (a) e detalhe do
Receptor/Equalizador massive MIMO baseado em MRC/EGC (b)

No capitulo anterior viu-se que a estrutura do receptor FDE linear (ver Fig.
continha um Ciclic Prefix (CP), que por sua vez é mais extenso do que
a maxima resposta impulsiva do canal. Este CP é anexado a cada bloco an-
tes de ser transmitido no canal MIMO com multipercurso [I]. O sinal recebido
na antena receptora r, (r = 1,2,..., R), é amostrado, o CP ¢é removido e, apos
uma operacao DFT, obtém-se o correspondente bloco no dominio da frequéncia

{Yir;k=0,1,..., N — 1}; a forma matricial do sinal associado a sub-portadora k
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T
Y](Cr) = [Y]jl)...YISR)} = S.H; + Ny, (31)

onde Y}, ¢ um vector de tamanho R cujo elemento r ¢ dado por Y}, Hy, representa
o canal matriz R x T associado a sub-portadora k, S, é vector de tamanho T cujo

elemento ¢ ¢ dado por Si; e Ny designa o ruido do canal.

Sob um critério Zero Forcing (ZF) tem-se que (HHH)f1 H” x H =1, como
ja foi visto na seccao anterior. Assim, sendo que para um receptor FDE linear,

apos o equalizador, os simbolos podem ser obtidos através da IDFT do bloco

{g,(:); k=0,1,..,N — 1}, entao obtém-se
g _ a0  am]" _ (mHEg !

Neste caso o canal é completamente invertido, o que resulta numa equalizacao
perfeita do canal apés o FDE. O problema é que na presenca do ruido do canal,
esta inversao causa um aumento do ruido nos sub-canais provocando desvaneci-
mentos profundos e, consequentemente, uma enorme reducao do RSR. Contudo,
é consideravel destacar que na auséncia de ruido, esta inversao perfeita do canal

conduz ao valor preciso das amostras e evita a situagao anterior [37].

Por outro lado, para um receptor FDE linear baseado num critério Minimum

Mean Square Error (MMSE), tem-se que as amostras gk, sao dadas por

~ ~ T
S, = [s,g”...s,@] — (HH + o) 'HY, (3.3)

aqui I designa uma matriz identidade apropriada, e

E )N,ﬁ’”’ i

é comum a todos os valores de ¢ e r.
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Embora este critério envolva operagoes de inversao total do canal como em ZF,
tal nao acontece na presenca dos desvanecimentos profundos, o que reduz signi-
ficativamente os efeitos do aumento do ruido, verificando-se uma ligeira melhoria

no desempenho.

3.1.2 IB-DFE

A complexidade do nosso receptor é essencialmente condicionada tanto pelo par
de blocos FFT/IFFT em cada utilizador e em cada iteragdo, como também pela
necessidade de resolugao de um sistema com R equacoes em todas as frequéncias

associadas a cada utilizador e cada iteragao.

{Bk’pﬁ;l)}

I : 1 Decisdes {ﬁn,p v ;
Estimacio de blocos de {§3C,p (i) } {Znp (i) } ® Rigidas —
dados da iteracio anterior GP-1) @ ' IDFT
| I | {B.fc,p Ry }
{EH,P_(i_ 1) } .
S it
_ | Decisdes { P }

¥| Brandas »

{ F,C,pr’ z,R;}
Blocos
recebidos
(no dominio
da
frequéncia)
apods
quantizacio

mevy . . . (R

F1GURA 3.2: Estrutura do receptor IB-DFE com espago de diversidade de ordem
N. Rz

Na iteragao i, os simbolos estimados, que estao associados ao TM p {5, ,;n =
0,1,..., N — 1}, pertencem ao grupo das decisoes rigidas a saida do detector (ver
Fig. no dominio do tempo {s,,;n = 0,1,.... N — 1} = IDFT{Shp;k =
0,1,...., N — 1}, com S'k,p dado por

Skp = FZPYE _ B;;Qpék,p; (3.5)
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T
onde F;‘gp = [F (L) F (R)} representa os coeficientes feedforward, B;{,p =

opr o Frop
[B,SZ)), ...,B,(CZ)}T representa os coeficientes feedback e o vector éhp ¢ dado por
Skp = [Sm,...,Skp_l,gkm,gk,p]ip, onde o bloco {Sy,;k = 0,1,..,N —1} ¢ a
DFT do bloco que contém os valores médios condicionados & saida do detector
{Snp;n=0,1,...., N — 1}, para o utilizador p de uma dada iteragdo. Obviamente,
os elementos de ék,p/, estao associados com a iteracao atual dos TMs j& detectados
(p’ < p) que por sua vez estao associados a iteragao anterior do TM que esté a ser
detectado nesse momento, e também com os TMs que ainda nao foram detectados

nesta iteracao. De forma a fazer a normalizacao para a constelcao QPSK, ou seja,

Snp = £1 £ j, os valores médios de §,,, = £1 £ j sdo dados por [38]

LRe LIm
S, = tanh % + j tanh % : (3.6)

onde
LB = iRe{g } (3.7a)
n,p 072”3 n,pJo :
Im 2 ~
Lin = ——Im{,,}, (3.7b)
n?p
e

N-1 N-1
1 B 9 1 R e
ai,p = W Z() ’Sn/’p — Spp|” W Zo ]sn/’p — sn/’py , (3.8)
n = n' =

Basicamente é feita uma substituicao dos simbolos transmitidos pelas estimativas

2

np» considerando-se, para o

obtidas das decisoes rigidas aquando do calculo de o
efeito, que o erro é negligenciavel para uma pequena taxa de erro de bit (BER)
[38]. As decisoes rigidas associadas ao simbolo s, , sdo §,, = sin (Re{5,,}) +

jsin (Im{3,,}),

Para uma dada iteragao e o TM p, o receptor é caracterizado pelos coefici-

entes Fy, e By, (k=0,1,...,.N-1). Como foi demonstrado na secgdo anterior estes
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coeficientes constituem os coeficientes feedforward e feedback e sao selecionados de
maneira a minimizar o desempenho do BER. Para uma constelagao QPSK com

mapeamento de Gray, obtemos o valor de BER através de 3.9

PO ( el) , (3.9)

onde Q(x) representa a funcao de erro Gaussiana e:

1 N-1
O =1 > Oy, (3.10)
k=0
com
Orp = E |15k — Siol?| = (3.11)

E |[F7,YF ~BISk, — Skl

a representar o Erro Quadratico Médio (EQM) das amostras no dominio da frequén-
cia gk,p [39]. Consequentemente sera necessario realizar a minimizac¢ao de Oy, de
forma a obter os coeficientes 6timos F},, e By ... Note-se que Sy, ~ ppgkyp [34. 35,
com Skm a representar as amostras no dominio da frequéncia associadas aos sim-
bolos pertencentes as decisoes rigidas. Além disso, S’k,p ~ ppghp + Ay, [40], desta
forma temos S, & p2Skp+opAkps € B [|Skpl?] = [ppl?El [yék,pﬂ = 1po|?E [| S, 2.
Por outro lado, Ak, = [Ag1, ..., Ag.p]’, é 0 vector de erro de média zero para os P
TMs, nao existindo correlacao entre os seus elementos e também entre estes e Sy, p;
consequentemente E [|Ag %] = (1 — |pp|?) E[|Sk,|?]. No formato matricial tem-se
Sy ~P?S, + PA,eP = Diag(ps, ..., pp), com os coeficientes de correlagao dados

por:

E [5np55,]

n7p

% = " [supl? (312)

que designam uma medida de fiabilidade das estimativas associadas a iteracao 1.
Pode ser demonstrado que para uma constelacao QPSK, temos p, =1 — 2P, [34],

que pode ser aproximado por [3.13] cujos parametros podem ser calculados como
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em [411, [37]:
1 V-
pp —NZ ol +lonyl) (3.13)
n=0

Através da expansao da raiz em [3.11] e uma vez que se verifica que o ruido e
os dados das componentes estao descorrelacionados e tém média nula, pode ser

facilmente demonstrado que @ é dado por:

O = F'RyoF + B"Rg sB+ (3.14)
Rs — 2Re{F"Ryo g }+
2Re{B"Rg ¢ } — 2Re{B"Rg,oF}

Por motivos de simplificacdo, a dependéncia entre a sub-portadora e os indices
do utilizadores, com excepgao do fator .S, foi retirada de e das seguintes

equagoes. Assim, as diferentes matrizes de correlagao sao expressas por:

Ryg =E [Y?Y9T] = |a|?H"RgH + Ryrer, (3.15)
Rgs —E|S'S"| = PR, (3.16)

Rygs, = E[Y¥S,] = aH"Rge,, (3.17)
Rgs, = |S'S,| = P’Rse, (3.18)

Rgyo —E [é*YQ] — oP?RsH, (3.19)

com Rg = E [S*S”] = 20%Ip ¢ Ryret = E [NTOt*NTOtT] = |a|*Ry + Rp como
sendo as matrizes de correlacio de S ¢ N respectivamente. Ry = 203 Ry e
D = 2diag <0’E)) ,ag) - agz)Q) designam as matrizes de correlagao para o ruido
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do canal e o ruido de quantizagao, respectivamente, e 0% e o3 representam, nesta

ordem, a variancia simboélica e a variancia do ruido, no dominio de frequéncia.

Claramente, a probabilidade de erro de bit sera reduzida, se por sua vez, for
reduzido o MSE de cada subportadora @y ,. Por isso, de forma a reduzir o MSE

¢é imposta a condicao:

N—

1 7 eq(r
B= DD FOHA =1, (3.20)
k=0 r=1

—_

e aplicada a funcao do gradiente de Lagrange na equacao Desta forma a

funcao de Lagrange fica

1J=6kp,+ A (7 —1), (3.21)

onde os coeficientes 6timos Fy;, e By, sao a solugao para o sistema de equagoes:

.

VF] =0
V) =0 (3.22)
VA] =0

\

Desta forma:

(

Vrj =04 RyoF — Rygs, — Rgy B+ \H"e, =0

Vp)=04RgsB+Rgy —Rg oF =0 (3.23)

Va ] = 0= Yp = 1.
\
Apos alguma manipulagao algébrica [41], fica:

F = kAH"e, (3.24)

B = oHF —e,, (3.25)
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com
A= (H" (Ip — P?) H + RyrRg'[a| ), (3.26)

onde k ¢ selecionado de forma a garantir a igualdade 7, = 1, a fim de ter

um FDE normalizado com E[3,,]. Com Rgs = E[S*S"] = 202Ip e Ryro: =

E [NTM*NTO'“T} = |a]*Ry + Rp, a representar as matrizes de correlagao de S e
NTot respectivamente. Ry = 2021 e Rp = 2diag <ag)2,0g)2, ....JE)RF) sao as

matrizes de correlagao do ruido de canal e ruido de quantizagao, respectivamente, e
0% e 0% representam a variancia simbélica e a variancia de ruido, respectivamente.

Um fator importante a ter em consideracao é que o efeito de quantizacao quando

ignorado, tem-se Ryrot = Ry € @« = 1. Na pratica acontece que o« >~ 1 —20) (i%)
[42], o que quer dizer que para um quantizador pratico tem-se o ~ 1 o que perr;ite
usar um « = 1 cujo impacto provocado no desempenho do receptor é evidente-
mente negligenciavel. Posto isto, tem-se que RNTothl = RNRE1 = %I, onde

I ¢ uma matriz identidade apropriada. O que possibilita a simplificagao de [3.26],

obtendo assim:

2 -1
A= (HH (Ip—P*)H+ Z—glyaw) (3.27)
S

Da observagao da Fig. verifica-se que as técnicas MMSE e IB-DFE apre-
sentam melhores desempenhos do que o ZF, sendo que para a primeira iteragao o
desempenho do IB-DFE ¢é idéntico ao do MMSE. Verifica-se uma otimizacao do de-
sempenho do IB-DFE na medida em o niimero de iteragoes aumenta aproximando-

se muito do resultado 6timo (MFB).
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FicuraA 3.3: Comparagao do desempenho BER das técnicas ZF, MMSE e IB-
DFE

Embora o IB-DFE apresente excelente resultados resultados apenas para um
ntmero pequeno de iteragoes esta técnica torna-se pesada em complexidade quando
o numero de antenas cresce, o que representa uma grande desvantagens em siste-

mas massive MIMO.

3.1.3 Recetor Iterativo baseado em MRC

Os sistemas massive MIMO possuem matrizes de elevadas dimensoes, o que re-
presenta um problema de complexidade computacional em técnicas que utilizam
inversoes de matrizes. De forma a ultrapassar este obstaculo e desenvolver recepto-
res de baixa complexidade, implementou-se o receptor baseado em Mazimal Ratio
Combining (MRC) nos sinais associados a cada antena receptora. Esta técnica
combina os sinais dos multiplos ramos de diversidade presentes no receptor. Cada
sinal é multiplicado por um fator de peso proporcional & sua amplitude, garan-
tindo assim um valor 6timo da RSR e perfeito sincronismo dos sinais a entrada do
receptor. A motivacao por tras deste tipo de receptores é que HYH ~ kI, onde I

¢ uma matriz identidade e k uma constante. Para sistemas massive MIMO com
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um namero de antenas receptoras muito maior que 1 (R >> 1) e uma correlagao
entre canais minima quer nas antenas receptoras quer nas emissoras, os elementos

fora da diagonal principal na matriz, isto é,
FIH, (3.28)

sao muito inferiores aos elementos que constituem a diagonal principal, onde o
elemento (7,7) da matriz F ¢ [F];, = [H];» e Hy designa o canal R x T para a

)

frequéncia k[43].

No entanto, do desenvolvimento dum receptor que opera no dominio da frequén-
cia com MRC para cada frequéncia, baseado em FkH Y., tem-se que os niveis de
interferéncia residual mantém-se consideraveis, especialmente para valores mode-
rados de R/T. Isto vem afetar significativamente o desempenho como se pode

constatar da observagao da Fig. [3.4]

10° ' '
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FiGURA 3.4: Comparagao do desempenho BER das técnicas IB-DFE e MRC
convencional

Desta forma, e em virtude de mitigar esta interferéncia residual, é proposto

neste trabalho o receptor iterativo descrito na Fig. [3.Ib, onde

Sy = VFY Y, — B X;, (3.29)
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com VU a designar a matriz diagonal cujos elementos (t,¢t) sdo dados por
(NP JHY2)7L Com uma normalizagao dos parametros contidos na ma-
triz de forma a garantir que a resposta do canal de cada TM tenha média igual a
1 [44], [11]. A matriz By, é usada para reduzir o ISI residual e a interferéncia entre

utilizadores. O seu valor 6timo é dado por
B, = VF/H, — I (3.30)

O cancelamento da interferéncia ¢ feito por Sy = [Sy...Sy_1], onde Sy designam os
valores médios, no dominio da frequéncia, condicionados a saida do receptor por

cada uma das iteragoes precedentes (conf. [37]).

Assim, para a primeira nao existe informacao acerca dos simbolos transmitidos,
pelo que S, = 0, o que quer dizer que o receptor implementado pode ser consi-
derado como uma simples aplicacao do MRC nos sinais associados as diferentes
antenas receptoras. Para as iteragoes seguintes, os valores médios, condicionados
a salda do receptor pela iteragao precedente, serao utilizados para mitigar tanto
o ISI residual como também a interferéncia entre utilizadores. No geral, para um
valor médio/elevado da RSR, os valores médios condicionados a saida do receptor
aproximam-se dos sinais transmitidos na medida em que se incrementa o numero
de iteragoes, o que significa que o cancelamento da interferéncia feito por By nao sé
torna este processo de mais eficiente como também melhora o desempenho. Para
além disso, se os valores médios condicionados a saida do receptor forem consi-
derados como decisdes brandas [37], os efeitos de propagagao do erro do receptor

implementado serao reduzidos significativamente.
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Ficura 3.5: Comparagao do desempenho BER das técnicas MRC e IB-DFE
com multiplas iteragoes

Na Fig. [.4] torna-se evidente que o MRC possui uma margem de progresso
superior ao IB-DFE na medida em que aumentam o ntmero de iteracoes sendo

que apenas para a 3% iteracao o desempenho do MRC supera o do IB-DFE.

3.1.4 Receptor Iterativo baseado em EGC

Ainda dentro do contexto de receptores que nao realizam operacoes de inversao de
matrizes procedeu-se & implementagao do Equal Gain Combining (EGC) dos sinais
associados as varias antenas receptoras, cujo conceito é bastante semelhante ao do
MRC constituindo também uma técnica de combinagao de sinais. Num receptor
baseado em EGC, o sinal procedente de cada ramo é pesado co um fator tnico
independentemente da amplitude do sinal, sendo isto o que mais diferencia esta
técnica do MRC. Esta caracteristica faz do EGC um receptor ainda mais simples
em termos de implementacao uma vez que torna-se desnecessaria a estimacao
do canal assim como também a implementagao de atenuadores/amplificadores a
entrada do receptor. Porém, o desempenho desta técnica é, na maioria dos casos,

ligeiramente inferior ao MRC. No entanto, existe uma motivagao relativamente
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ao receptor EGC que reside no facto de que, para sistemas massive MIMO com
R >> 1, pode ser demonstrado que exp (j + arg (HH)) x H = kI com k a designar
uma constante e I uma matriz identidade. De forma semelhante ao MRC, um
receptor baseado em EGC tem os elementos fora da diagonal principal da matriz
FkH H; mais baixos do que os elementos de dentro dessa diagonal. Posto isto, a

matriz F é dada por:

[F]; . = exp (j arg ([H])> (3.31)

Mais uma vez, o objectivo consiste em cancelar a interferéncia nos elementos
fora da diagonal principal da matriz. Em vista disto, implementou-se o receptor
iterativo baseado em EGC descrito na Fig. [3.1p, onde as amostras S;, sdo dadas
por 329 e o novo por B, [3.30 Sendo que o cancelamento da interferéncia é feita

pelos coeficientes S, da mesma forma que em MRC.

Da observacao da Fig. pode-se constatar como os valores de desempenho,
que apresenta o receptor baseado em EGC, sao muito promissores. Do mesmo
modo que no MRC, o receptor EGC apresenta uma elevada margem de progressao
dos niveis de desempenho BER apenas para a 3% iteracao aproximando-se muito

dos valores do IB-DFE.
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Capitulo 4

Discussao de resultados

Esta seccao apresenta uma série de resultados relativos ao desempenho dos re-
ceptores propostos na seccao anterior. Sera feita a avaliagao do desempenho dos
receptores iterativos baseados em MRC e EGC por comparac¢ao com técnicas que
implementam receptores lineares (ZF e MMSE) e receptores iterativos nao lineares
(IB-DFE convencional). Estes tultimos, embora sejam mais eficientes que os linea-
res, continuam a ser pouco interessantes em sistemas massive MIMO, uma vez que
tanto uns como outros implementam muitas operacoes matriciais que conduzem a

um aumento gigantesco da complexidade do sistema, em termos computacionais.

4.1 Ambiente de Simulacao

Considera-se a ligagao uplink dum sistema massive MIMO com um ntmero de
antenas emissoras igual a T' = 2, 4e8..., cada uma com modulacao SC-FDE, e R
antenas receptoras. Os blocos de dados contém 512 simbolos, cada um selecionado
a partir duma constelagao QPSK, mais um CP apropriado. O canal tem 100 slots,
espagamento entre simbolos, e poténcias das componentes multipercurso equiva-
lentes. Podem ser consideradas caracteristicas semelhantes para condigoes dife-
rentes de propagacgao multipercurso, e nesse caso considerar-se-a desvanecimento

de Rayleigh nao correlacionado para as diferentes componentes do multipercurso
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assim como também diferentes ligagoes entre as antenas emissoras e receptoras.
Para efeitos de comparacao, inclui-se em todos os graficos o MFB, que pode ser

considerado como o limite minimo corresponde ao desempenho 6timo [37].

Neste cenario uplink a Estacao Base (EB) equipada com R antenas receptoras
que recebem sinal dos 7' Terminais moveis (TMs). Por motivos de simplificagao,
assumir-se-a que cada TM tem uma tnica antena e que o nimero de antenas
receptoras ¢ muito superior ao nimero de antenas emissoras (i.e., R >> 7). Uma
vez que R >> T e T > 1 isto pode ser considerado um cenario massive MIMO,

exceptuando o lado do receptor.

Implementa-se um esquema SC-FDE e assume-se sincronizacao perfeita e es-
timagao de canal, do lado do receptor. Nao é necessaria qualquer informacao do
canal do lado do emissor mas admite-se que os blocos transmitidos por cada TM
chegam perfeitamente alinhados a EB. Na prética, isto quer dizer que é neces-
sario algum mecanismo de tempo avangado por parte dos TMs, embora os erros
temporais residuais possam ser absorvidos pelo CP. O bloco transmitido associ-
ado ao emissor ¢ (ie., o TM ¢, t = 1,2,...,7) é {s,;;n = 0,1,...., N — 1}, com
N a designar o tamanho do bloco, comum a todos os TMs, e z,; ¢ selecionado
a partir duma constelacao QPSK, sob um critério de mapeamento de Gray. O

correspondente bloco no dominio da frequéncia, isto é, a sua DFT de dimensao N

¢ {Spuk=0,1,...,N —1}.

A semelhanca de outras técnicas de transmissao de blocos assistidos com pre-
fixos o Ciclic Prefix (CP), maior do que a maxima resposta impulsiva do canal,
é acrescentado em cada bloco antes da sua transmissao no canal massive MIMO
com multipercurso. O sinal recebido na antena receptora r (com r = 1,2, ..., R),
é amostrado, o CP é removido e passa-se ao dominio da frequéncia através da
aplicagdo da DFT dando assim origem ao bloco {Yj,;k = 0,1,..., N — 1}. Na

forma matricial, o sinal associado & sub-portadora k é dado por

Y, = H;Sj, + Ny, (4.1)
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onde Y ¢ um vector coluna de tamanho R com o elemento r dado por Y,
H;. e a matriz de canal R x T associado & sub-portadora k, S, é o vector coluna
de tamanho 7', com o elemento ¢t dado por Xj; e Nj designa o ruido do canal,
considerado branco e gaussiano, com uma Densidade Espectral de Poténcia (DEP)
unilateral Ny e nao correlacionada quer nas diferentes sub-portadoras quer entre

as diferentes antenas, ou seja, E[N,NZ| = NyIz.
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FiGURA 4.1: Desempenho BER para T'=1 e R = T dos receptores convencio-
nais ZF, MMSE comparados com o receptor IB-DFE com 1,2 e 4 iteragoes

Inicialmente comparam-se os receptores lineares convencionais ZF e MMSE
com o receptor do tipo nao linear IB-DFE que funciona como um receptor iterativo.
No grafico da Fig. apresenta-se o desempenho destes receptores para um valor
de T = R (onde T" = 0) onde se evidencia a superioridade dos receptores nao
lineares em termos de desempenho, tendo como referéncia o MFB. No entanto,
verifica-se que o MMSE apresenta o mesmo desempenho BER que o IB-DFE na
1% iteragao, mostrando-se assim, superior em desempenho ao ZF. Por outro lado,
sendo o IB-DFE um receptor iterativo, verifica-se uma melhoria significativa do

desempenho com o aumento do niimero de iteracoes.
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F1GURA 4.2: Desempenho BER para T'=1 e R = 2xT" dos receptores conven-
cionais ZF, MMSE comparados com o receptor IB-DFE com 1,2 e 4 iteragoes

Na Fig. para um valor de R = 2xT verifica-se um aumento do desempenho
em todas as técnicas mostrando-se um impacto mais significativo nos receptores
lineares ZF e MMSE. Contudo o receptor IB-DFE mostra-se sempre melhor em
desempenho, sendo que em apenas 4 iteragoes se aproxima muito do MFB. Esta
situagdo mantém-se e torna-se ainda mais visivel na Fig. [£.3] onde a proximidade

das trés técnicas, do MFB, é ainda maior.

Evidentemente, os receptores do tipo nao linear, tal com o IB-DFE, sao dese-
javeis devido ao seu elevado desempenho quando comparados com os receptores
do tipo linear (ZF e MMSE). No entanto, como ¢é sabido, o IB-DFE apresenta
problemas relacionados com a complexidade do sistema que tende a aumentar
exponencialmente com o nimero de antenas, devido as operagoes de inversao de
matrizes presente na sua logica. O que representa um grave problema em sistemas

massive MIMO, onde o ntimero de antenas nos TMs é T'>>1ena EB R > T.

Dentre as técnicas que nao implementam operacoes de inversao matricial, tem-

se 0 MRC e o EGC dos sinais recebidos. A fig. compara o desempenho de
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F1GURA 4.3: Desempenho BER para T' =1 e R = 4xT dos receptores conven-
cionais ZF, MMSE comparados com o receptor IB-DFE com 1,2 e 4 iteragoes

receptores que implementam MRC e EGC convencionais com o IB-DFE ante-

rior. Em termos de desempenho as técnicas MRC e EGC deixam muito a desejar

E, /N, (dB)

FIGURA 4.4: Desempenho BER dos receptores IB-DFE, MRC ¢ EGC com R

fixo (R = 2xT') e diferentes valores de T'= 2, 8 e 20
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comparativamente ao IB-DFE apenas na 1* iteragao. Observa-se ainda que para
diferentes valores de T' e para um valor fixo de R = 2xT', o desempenho pratica-
mente s6 é afetado no IB-DFE enquanto que para o MRC e o EGC mantém-se
quase inalteravel. Porém, se se fizer variar o razao T/R o comportamento no de-

sempenho, quer do MRC quer do EGC, altera-se, como se pode comprovar na Fig.

4.5

Na Fig. [4.5]estao representadas as técnicas MRC e EGC para diferentes valores
de T e da razao T/ R. Para termos de comparagao incluiu-se o valor do MFB e do
IB-DFE com T"=8 ¢ T/R = 1/16. Verifica-se entdo neste grafico um crescimento
do desempenho do MRC e EGC, que se aproxima cada vez mais do desempenho do
IB-DFE, na medida em que a razao T/ R decresce. Assim, para uma razao de 1/16
tem-se que o desempenho das técnicas em questao aumentou 1073 (BER), ficando
muito préoximo do valor do IB-DFE nas mesmas condicoes. Evidentemente que
este resultado é ideal para sistemas massive MIMO em que o nimero de antenas
espectavel nos TMs é da ordem das dezenas enquanto que nas EBs é das centenas.

Além disso, verifica-se existéncia duma relacdo entre as razoes equivalentes de
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FicurAa 4.5: Desempenho BER dos receptores MRC e EGC para diferentes
valores de T e R e do receptor IB-DFE com T'=8 ¢ T/R = 1/16
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T/ R nos diferentes valores de T', por exemplo, o valor do MRC com T' = 2 e razao
T/R = 1/4 é semelhante ao valor do mesmo com 7" = 4 ou 8 e igual razéo. Ter-se-a

em consideracao esta relagao para efeitos de comparacao nas proximas simulacoes

Embora o ntiimero de antenas nao represente uma dificuldade para as técnicas
MRC e EGC, o desempenho das mesmas mantem-se inferior em relagao ao IB-
DFE mesmo depois de se verificar uma melhoria com o aumento do nimero de
antenas quer no emissor quer no receptor. Por este motivo, a proposta dum
receptor iterativo baseado em MRC ou EGC representa uma solugao promissora.
Na Figl4.6|estao representados os resultados das técnicas MRC e EGC com a razao
T/R = 1/2 e com o namero de iteragoes a variar de 1 a 4, de forma a mostrar o

impacto das iteragoes no desempenho dos receptores.
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FicurA 4.6: Desempenho BER dos receptores MRC, EGC e IB-DFE com
T/R =1/2 ¢ até 4 iteragoes

Como se pode observar na Fig. [4.6]existe claramente um aumento do desempe-
nho das técnicas MRC e EGC com o crescimento do ntimero de iteragoes, sendo que
apenas para a 4 iteracao o MRC ja consegue superar o desempenho do IB-DFE, e
o EGC aproxima-se consideravelmente. Claramente o receptor baseado em MRC
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mostra melhores resultados quando comparado ao EGC em todas as iteragoes.
Nao obstante, ambas as técnicas evidenciam um aumento drastico do desempe-
nho apenas para a 2% iteragao, da ordem dos 1072 (BER), o que representa um
grande avanco e uma margem de progressao também elevada, comparativamente
ao IB-DFE. Assim, para a 4* iteracdo o MRC encontra-se na vizinhanga do MFB,
ligeiramente mais proximo que o IB-DFE, o que deixa claro uma ligeira superi-
oridade em relacao ao EGC. Contudo, o EGC apresenta resultados promissores

estando muito préximo do MRC.

Sendo que que se trata dum sistema massive MIMO o normal seré ter uma
relagdo aproximada de 1 para 10 (1:10) em termos de nimero de antenas no TM
e na EB, respectivamente. Assim, para um dado ntimero de antenas que respeite
esta relacao (T'/R = 1/10) a Fig. mostra o os resultados 6timos das técnicas
MRC e EGC, até trés iteracoes.

10° ' -

IB-DFE
MRC
EGC
1% Iter

s 39 ter
— — —MFB

15

E, /N, (dB)

F1GURA 4.7: Desempenho BER dos receptores MRC e EGC com T/R = 1/10
e até 3 iteracoes

Pode observar-se que depois da primeira iteracao todos os resultados do MRC
apresentam um desempenho 6timo, descrevendo de forma quase perfeita a curva
do MFB. O IB-DFE que aparece para efeitos comparativos como uma técnica
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forte em termos de desempenho. Por outro lado, o EGC apresenta uma melhoria
significativa apos a primeira iteragao. Porém, esta situagao nao se mantém para
a terceira iteragao, verificando-se um estancamento do desempenho. Contudo,
ambas as técnicas apresentam resultados promissores, uma vez que, ao tratar-se
de técnicas lineares conhecidas pelo seu baixo desempenho, estas apresentam de-
sempenhos 6timos muito proximos do MFB e que ao mesmo tempo conseguem
competir com o IB-DFE. Além disso, estas técnicas reduzem drasticamente o ni-
vel de complexidade do sistema uma vez que nao envolvem operacoes demasiado
complexas ao nivel do tratamento da matriz, como é o caso do IB-DFE, o que
representa uma vantagem a favor dos receptores implementados e uma excelente

solugao para ambientes massive MIMO.
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Conclusoes

O Principal objectivo desta dissertacao foi a implementacao dum receptor que
operasse no dominio da frequéncia e que combinasse técnicas de igualizadores nao
lineares, que trabalham ao nivel do bloco iterativo, baseadas no conceito do IB-
DFE, com técnicas de processamento linear, tais como MRC e EGC, no contexto
de comunicacoes massive MIMO empregando esquemas SC-FDE. Considerou-se

unicamente o sentido uplink da ligacao.

No Capitulo 2 fez-se uma breve introducao sobre os diferentes esquemas de
modulagao utilizados em ambientes massive MIMO. Mostrou-se como os esque-
mas SC-FDE se revelaram ideais para ligacoes no sentido uplink uma vez que
ajudam a combater a elevada dispersao temporal devida ao canal assim como
também oferecem uma reduzida flutuacao de envolvente nos sinais transmitidos
quando comparado com sinais OFDM. Contudo, igualizadores FDE convencionais
sao lineares e nao oferecem tao elevados desempenhos com os igualizadores nao
lineares. Depois foi introduzido o receptor IB-DFE como forma de ultrapassar
esta dificuldade, oferecendo 6timos desempenhos, muito proximos do MFB que
é utilizado como referéncia de desempenho 6timo. Por outro lado, este tipo de
receptores mostram-se pouco adequados para ambientes massive MIMO, ja que a
sua complexidade cresce exponencialmente com o ntimero de antenas. Isto deve-se

principalmente as operagoes de inversao de matrizes que envolvem estes receptores.
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No Capitulo 3 desenvolveu-se o receptor iterativo do tipo IB-DFE baseado em
técnicas que nao realizam inversao de matrizes, tais como MRC e EGC. Desta
forma a complexidade do sistema foi reduzida significativamente. Além disso, os
receptores implementados representam uma solucao ideal para receptores a operar
em ambientes massive MIMO, onde a questao da complexidade é essencial devido
ao excessivo nimero de antenas e, consequentemente, a quantidade exorbitante
de dados a serem processados. Para efeitos de comparacao mostrou-se ainda o

desempenho dos receptores baseados em técnicas ZF e MMSE assim como também

em técnicas IB-DFE, MRC e EGC convencionais.

No Capitulo 4 mostraram-se os resultados referentes ao desempenho dos recep-
tores implementados, nomeadamente o receptor Iterativo (IB-DFE) baseado em
MRC e receptor iterativo baseado em EGC. A titulo de comparagao consideraram-
se ainda os receptores baseados em ZF, MMSE, MRC e EGC convencionais. Cada
um destes junto com os receptores implementados foram comparados quer com
o IB-DFE convencional, que representa um receptor com desempenho excelente,
quer com o MFB que representa a medida de desempenho 6tima. Os reptores
iterativos baseados em MRC/EGC mostraram os melhores resultados, atingindo
marcas de desempenho excelentes, muito proximas da marca 6tima (MFB). Foi
possivel constatar que o desempenho destes receptores cresce com o numero de
antenas, sendo que para um nimero elevado de antenas o desempenho sofre uma
grande melhoria, da ordem dos 10~ BER. De seguida, mostrou-se o impacto das
iteragoes nos receptores implementados, tornando evidente uma melhoria no de-
sempenho bastante significativa em apenas algumas iteragoes. Comparativamente
ao IB-DFE convencional, os receptores implementados mostraram desempenhos
muito semelhantes apenas para a 2* iteracao e dependendo também do nimero
de antenas presentes no sistema (na medida em que a relacdo T/R diminuia, o
desempenho aumentava). Com apenas uma iteracdo e para um ndmero fixo de
antenas em ambos lados da ligacao, verificou-se uma melhoria de 10—3 no BER.
Este resultado em conjunto com a melhoria do desempenho que se verifica com o
aumento do nimero de antenas nos TMs e nas EBs, representa uma solucao 6tima

para ambientes com um elevado ntimero de antenas a comunicar em simultaneo.
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Numa situacao com uma relacao de 1:10 de ntimero de antenas verifica-se que a
partir da 2* iteracao o desempenho das técnicas encontra-se adjacente & marca
MFB. No caso do receptor baseado em MRC o seu desempenho supera o do IB-
DFE-convencional a partir da 2% iteracao, porém o EGC mostra-se ligeiramente
inferior embora com um desempenho também desejavel. Da analise da totalidade
dos resultados ¢é possivel concluir que os novos receptores implementados revelam-
se promissores para sistemas massive MIMO que pretende ser uma alternativa que

consiga fazer face as exigéncias que traz a 5 geragao das comunicagoes moveis 5G.
Trabalho futuro:

Existem ainda muitos aspectos no que diz respeito aos receptores
estudados neste trabalho que nao foram abordados mas que podem ser

objecto de trabalho futuro. Alguns topicos de maior importancia sao:

e (Questoes sobre a estimacao do canal: No trabalho realizado assumiu-
se sempre um perfeito conhecimento das condi¢oes do canal. Isto
nao acontece na pratica uma vez que a resposta impulsiva é des-
conhecida e, portanto, deve ser estimada pelo receptor. Assim
sendo, seria importante estudar o impacto das imperfeicoes nas
estimativas da resposta do canal nos receptores desenvolvidos as-
sim como o desenvolvimento de técnicas que realizem essas esti-

mativas.

e Problemas de sincronizacao: Também é assumido neste trabalho
que os receptores utilizados operam em perfeitas condigoes de sin-
cronizacgao entre a EB e o TM no tempo e na frequéncia. Embora
nao seja necessaria uma sincronizacao perfeita entre os blocos dos

diferentes TMs, uma vez que os pequenos desajustes no tempo

1)
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sao absorvidos pelo CP, continua a ser desejavel eliminar alguns

erros residuais no tempo e/ou na frequéncia.

Técnicas des baixa complexidade: Como ja foi referido neste tra-
balho os receptores implementados conseguem reduzir de forma
significativa a complexidade do sistema devido a sua simplicidade
face a outras técnicas convencionais. Contudo, os nossos recepto-
res ainda efetuam algumas operacoes matriciais de alguma com-
plexidade como a multiplicacao. Outro aspecto importante se-
ria explorar ou desenvolver técnicas ainda menos complexas, com
operacoes simples, que contribuam para uma maxima simplifica-

¢cao do sistema.
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