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Resumo

Este trabalho apresenta uma nova técnica de equalização de canal para sistemas mo-
noportadora com acesso múltiplo por divisão de frequência (SC-FDMA) baseada no Al-
goritmo Concorrente (que é considerado o estado da arte em termos de equalização de
canal). Os modelos de um transmissor e de um receptor SC-FDMA foram descritos em
SystemC para simulação, onde no modelo do receptor o método de equalização é recon-
figurável a fim de comparar com diferentes técnicas. Os efeitos de degradação do canal
de transmissão foram simulados em MATLAB R� considerando o modelo Rayleigh com
dispersão Doppler seguindo o clássico espectro de Jakes, onde foram adotados os perfis
de atraso de potência indicados pela 3GPP para testes de desempenho do sistema LTE
(EPA5, EVA5, EVA70, ETU70 e ETU300). Os resultados da simulação comprovam que a
utilização da nova técnica, principalmente quando aliada a outras já aplicadas nesse tipo
de sistema, e.g. interpolação linear, melhora consideravelmente o processo de desconvo-
lução de canal. O equalizador concorrente proposto foi capaz de realizar a desconvolução
de todos os canais testados.



Abstract

This Master Thesis presents a novel equalization technique for single-carrier frequency
domain multiple access (SC-FDMA) systems based on Concurrent Algorithm (which is
considered the state of art in terms of channel equalization). The SC-FDMA transmitter
and receiver models have been described in SystemC for simulation, where the equali-
zation method is reconfigurable in the receiver in order to compare multiple techniques.
The channel degradation e↵ects have been simulated using MATLAB R� , considering the
Rayleigh model with Doppler dispersion following the classical Jakes’ spectrum, where
the power delay profiles indicated by 3GPP for the LTE performance tests have been
adopted (EPA5, EVA5, EVA70, ETU70 and ETU300). The simulation results prove that
the use of the novel technique, mainly when combined with other ones already applied in
this kind of system, e.g. linear interpolation, improve substantially the channel deconvo-
lution process. The concurrent equalizer which has been proposed was able to perform
the deconvolution on all of tested channels.
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3GPP 3rd Generation Partnership Project

ADC Analog to Digital Converter

CAG Controle Automático de Ganho
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1 Introdução

Com o decreto no 7.175 de 12 de maio de 2010, o Presidente da República Federa-

tiva do Brasil instituiu o Programa Nacional de Banda Larga (PNBL) com o objetivo

de fomentar o uso e o fornecimento de bens e serviços de tecnologias de informação e

comunicação. A motivação do Governo Federal para a promoção de tal programa tem

caráter socioeconômico, uma vez que a iniciativa visa:

• Permitir o acesso do cidadão à formação e à capacitação profissional, promovendo

a geração de emprego e renda;

• reduzir a desigualdade social e regional, massificando o acesso à Internet e permi-

tindo a difusão da informação mesmo em um páıs com uma vasta extensão territorial

como é o caso do Brasil;

• ampliar a plataforma Governo Eletrônico, facilitando ao cidadão o uso de serviços

do Estado;

• aumentar a autonomia tecnológica e a competitividade brasileiras, consolidando a

posição econômica do páıs perante as outras nações do globo.

O decreto supramencionado atribui ao Comitê Gestor do Programa de Inclusão Digital

(CGPID) – grupo criado em 25 de agosto de 2009 – a responsabilidade de definir as

ações, metas e prioridades do PNBL. Em 30 de novembro de 2010, o CGPID divulgou o

Documento Base do PNBL (1) no qual são definidos os três pilares do Programa, sendo

eles:

1. Redução do preço.

2. Aumento de cobertura.

3. Aumento de velocidade.
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Tal proposição do CGPID, torna necessária a pesquisa em sistemas de comunicação de

dados. Sendo assim, a tecnologia de comunicação móvel denominada Long Term Evolution

(LTE) é uma das alternativas posśıveis para atender aos requisitos base levantados pelo

CGPID.

Por tratar-se de um sistema de comunicação celular, o LTE permite resolver o pro-

blema de cobertura apontado pelo CGPID, uma vez que 95,7% dos munićıpios brasileiros1

são cobertos pelo serviço de telefonia móvel (1). Além disso, altas taxas de transmissão

e redução do preço por bit são questões consideradas desde a concepção do sistema LTE,

como será abordado no Caṕıtulo 3 desta dissertação.

Neste contexto, a pesquisa e o desenvolvimento de métodos de estimação e equalização

de canal tornam-se cada vez mais imprescind́ıveis para sistemas de comunicação de alta

velocidade, sobretudo para os cenários urbanos brasileiros (o que pode ser evidenciado

pelas dificuldades enfrentadas na implantação do Sistema Brasileiro de TV Digital na

região metropolitana de São Paulo (2) (3)).

Sendo assim, o presente trabalho, que foi realizado no Centro de Pesquisa em Tec-

nologias Wireless da Pontif́ıcia Universidade Católica do Rio Grande do Sul (PUCRS),

tem como objetivo ampliar o contexto funcional do Algoritmo Concorrente para operar no

esquema de modulação utilizado no LTE: sistema mono-portadora com acesso múltiplo

por divisão de frequência – do inglês, Single-Carrier Frequency Division Multiple Access

(SC-FDMA).

O Algoritmo Concorrente trata-se de um método autodidata de desconvolução de

canal, cuja patente a PUCRS é detentora, proposto por De Castro (4) para sistemas de

transmissão monoportadora com equalização no domı́nio do tempo. Esse método baseia-se

na operação simultânea dos equalizadores autodidatas de Decisão Direta (DD) e Constant

Modulus Algorithm (CMA). Esses equalizadores, antes da proposta do Algoritmo Concor-

rente, eram utilizados de maneira sequencial: a equalização era realizada inicialmente pelo

método CMA, e após sua convergência o sistema comutava para o algoritmo DD a fim de

reduzir o erro residual.

Em abril de 2007, D’Agostini (5) propôs uma alteração no método para ser utilizado

em sistemas multiportadora com esquema de modulação Orthogonal Frequency Division

Multiplexing (OFDM), utilizado no padrão japonês de TV Digital – Integrated Services

Digital Broadcasting Terrestrial (ISDB-T). Em sistemas OFDM, a equalização de canal e a

detecção dos śımbolos ocorre no domı́nio da frequência. Assim, no trabalho de D’Agostini,

1Dado de junho de 2010
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a estrutura do Algoritmo Concorrente é aplicada em cada uma das subportadoras do

sistema ISDB-T. E os resultados obtidos pelo autor comprovam que o método apresenta

alto desempenho, quando comparado com outras técnicas, mesmo quando a equalização

não é realizada no domı́nio do tempo.

Um sistema SC-FDMA também permite que a equalização de canal seja realizada

no domı́nio da frequência, reduzindo assim a complexidade do equalizador. No entanto,

a detecção dos śımbolos e, consequentemente, a medição do erro (que guiará o processo

adaptativo do equalizador) ocorrem no domı́nio do tempo. Logo, o principal desafio

deste trabalho está em, a partir de uma função de erro calculada no domı́nio do tempo,

buscar um mecanismo de atualização dos vetores de peso para um equalizador que atua

no domı́nio da frequência.

A fim de implementar e validar um equalizador adaptativo, capaz de desconvoluir

canais em tal contexto, o ambiente de simulação ilustrado na Figura 1 foi desenvolvido ao

longo deste trabalho. No Caṕıtulo 6 serão detalhadas as etapas envolvidas noo processo

de simulação do sistema, bem como os resultados obtidos.

Figura 1: Ambiente de simulação.
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2 Fundamentação Teórica

Neste caṕıtulo serão abordados conceitos teóricos que embasarão a proposta de mo-

dificação do método do Algoritmo Concorrente para este novo contexto.

2.1 Efeitos do Canal de Transmissão

Durante a propagação de uma onda eletromagnética em um canal, uma série de efeitos

de degradação afetam a informação transmitida. Como principais efeitos de degradação

do sinal podemos citar:

Figura 2: Representação de um cenário com multipercursos

• Multipercurso: ocorre quando o sinal transmitido chega ao receptor percorrendo di-

versos caminhos. Como a distância percorrida pela frente de onda em cada trajeto é

diferente, e a velocidade de propagação é idêntica para cada percurso (considerando

o mesmo meio para todos os caminhos), várias réplicas do sinal transmitido atin-

gem o receptor em instantes ligeiramente diferentes. (6) Essa sobreposição causa

a chamada interferência intersimbólica – do inglês, inter-symbol interference (ISI).

Um cenário com multipercurso é ilustrado na Figura 2.



2.1 Efeitos do Canal de Transmissão 20

• Efeito Doppler: o fenômeno ocorre devido ao movimento do receptor em relação ao

transmissor. Na ausência de multipercurso, o efeito Doppler causa apenas um deslo-

camento de frequência do sinal transmitido – essa variação normalmente é resolvida

na etapa de sincronismo de frequência do receptor. No entanto, em um canal disper-

sivo, o efeito Doppler provoca uma variação periódica de amplitude do sinal, devido

à alternância de interferências ora construtivas, ora destrutivas das diversas frentes

de onda em função do deslocamento do receptor. Mesmo uma pequena variação

da posição do receptor em relação ao transmissor, da ordem de um comprimento

de onda, pode resultar em uma sobreposição de sinais completamente diferentes

(7). Assim, devido ao Doppler a resposta impulsiva do canal, e consequentemente

sua função de transferência, varia em função do tempo. A esse efeito causado pelo

Doppler dá-se o nome de desvanecimento rápido.

• Sombreamento: representa uma atenuação do sinal devido a sua obstrução por

objetos presentes no cenário de transmissão (e.g. elementos do relevo, construções,

árvores). O grau de atenuação do sinal depende do material e das dimensões do

elemento que está obstruindo o caminho da frente de onda. A variação do ńıvel de

sinal causado pelo sombreamento é chamado de desvanecimento lento (8), e pode

ser modelado estatisticamente por uma distribuição log-normal (9).

• Perdas do caminho: refere-se a redução do ńıvel médio de sinal em função da distân-

cia entre receptor e transmissor. No espaço livre, a intensidade do sinal recebido é

inversamente proporcional ao quadrado da distância entre os terminais. Porém, no

caso de um canal móvel de rádio, é muito frequente não haver visada direta entre os

terminais, assim nesta situação a intensidade do sinal é inversamente proporcional

a uma potência de ordem maior que dois (tipicamente de ordem três a cinco (10)).

As atenuações causadas pelo sombreamento e pelas perdas do caminho podem ser

contornadas através de técnicas de controle de potência (11) – e.g. Controle Automático

de Ganho (CAG). Sendo assim, um sistema de equalização deve ser capaz de compensar

os efeitos do multipercurso e do Doppler no sinal transmitido. Portanto, para fins de

estudo, projeto e análise de equalizadores o modelo de canal utilizado pode contemplar

apenas esses efeitos, desconsiderando as perdas do caminho e o desvanecimento lento.

Uma vez que um canal móvel de rádio trata-se de um sistema linear variante no tempo,

podemos caracterizá-lo pela resposta ao impulso h(n,t) ou pela função de transferência

H(z,t) – tais representações do canal estão relacionadas pela equação 2.1.
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H(z,t) = Z{h(n,t)} =
+1
X

n=�1
h(n,t)z�n (2.1)

O equalizador deve realizar a compensação da função de transferência do canal, ou

seja, sua função de transferência B(z,t) deve ser definida a fim de executar a inversa

da função H(z,t) conforme descrito na equação 2.2. No domı́nio do tempo, a operação

realizada pelo equalizador é chamada desconvolução de canal.

B(z,t) =
1

H(z,t)
(2.2)

Tendo em vista que um canal de transmissão representa um processo aleatório estaci-

onário no sentido amplo (8), i.e. possui um desvanecimento que obedece uma distribuição

estat́ıstica que permanece constante por curtos peŕıodos de tempo, podemos obter com-

putacionalmente um sistema capaz de realizar a desconvolução do canal. No entanto,

tal sistema deve ser projetado de maneira a acompanhar as variações estat́ısticas desse

processo.

2.2 Equalizadores Adaptativos

Um sistema adaptativo é todo aquele capaz de alterar suas caracteŕısticas a fim de

otimizar seu funcionamento com base em um dado critério. Apesar de tal mecanismo ser

utilizado há pouco mais de meio século em sistemas eletrônicos (Widrow e Hopf foram os

pioneiros na área de algoritmos adaptativos no ano de 1960 (12) ), essa é uma estratégia

bastante encontrada em elementos da natureza. Por isso, não é por acaso que diversos

processos adaptativos digitais mimetizam o funcionamento do cérebro humano e replicam

o processo cognitivo natural (13) (14) (15).

Na Figura 3 é apresentada a estrutura de um equalizador adaptativo genérico. Devido

a dispersão do canal de transmissão, a sequência de śımbolos s(n) sofre a ação da ISI e a

sequência r(n) é recebida, conforme a equação 2.3.

r(n) = h(n) ⇤ s(n) =
+1
X

k=�1

h(k)s(n� k) (2.3)

Após realizar a equalização do sinal recebido para a amostra atual, geralmente essa

etapa é realizado por um filtro de resposta finita ao impulso (Finite Impulse Response –
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Figura 3: Esquema básico de um equalizador adaptativo genérico

FIR) transversal, a sáıda do equalizador é avaliada e sua estrutura é atualizada a fim de

melhorar o processo de desconvolução para os próximos śımbolos.

Os equalizadores adaptativos utilizados na prática são uma especialização desse mo-

delo genérico, assim, as variações de cada método dizem respeito, basicamente, ao disposi-

tivo de avaliação e ao processo adaptativo utilizado para alterar a estrutura do equalizador.

A seguir, serão apresentados os principais algoritmos adaptativos para compensação de

canal.

2.2.1 LMS – Least Mean Square

Um dos primeiros métodos propostos para estimação e compensação de canal foi o

algoritmo Least Mean Square (LMS). Esse equalizador adaptativo é dito supervisionado,

pois realiza a atualização dos seus vetores de pesos a partir de um conjunto conhecido

de śımbolos. Na Figura 4 pode ser visualizada a estrutura do equalizador LMS, que será

detalhada nesta subseção.

Inicialmente, o vetor de pesos do equalizador (b = hb
0

,b
1

, . . . ,bN�1

i, onde N é o seu

número de elementos) é inicializado. A inicialização adequada do vetor de pesos é impor-

tante para que o algoritmo de adaptação convirja de modo a alcançar o mı́nimo global da



2.2 Equalizadores Adaptativos 23

Figura 4: Estrutura do Equalizador LMS

função de custo (definida pela equação 2.4). Um dos vetores utilizados na inicialização de

b é o vetor �k = hbk = 1,bi = 0 | i 2 [0,N � 1] ^ i 6= ki, ou seja, a priori assume-se um

canal não dispersivo.

J(n) =
1

2
|e(n)|2 = 1

2
|y(n)� d(n)|2 (2.4)

Ao receber cada amostra a sáıda do equalizador y(n) é calculada - seu valor é obtido

através da operação descrita na equação 2.5. Uma vez computado o valor de y(n), é

calculado o sinal de erro, a partir da diferença entre y(n) e d(n) – valor do śımbolo de

referência. Embora na Figura 4 esteja representado que o valor do d(n) tem origem

no transmissor, cabe salientar que esse enlace entre os terminais não existe fisicamente.

Essa ligação representa que a sequência s(n), enviada pelo canal de transmissão, está

armazenada no receptor, e portanto é utilizada para o cálculo do sinal de erro e(n).

y(n) =
N�1

X

p=0

bpr(n� p) (2.5)
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O algoritmo LMS utiliza o método conhecido como Gradiente Estocástico para atuali-

zar os vetores de peso do equalizador (12). Esse algoritmo modifica os pesos do equalizador

a fim de minimizar a função de custo J(n).

A regra de atualização dos vetores de peso, conhecida como Regra Delta, definida

na equação 2.6 minimiza a função de custo J(n) (12). Onde, ⌘LMS representa o passo

de adaptação do algoritmo (normalmente na ordem de 10�3) e {·}⇤ denota a operação

conjugado de um número complexo.

b(n+ 1) = b(n) + ⌘LMSe(n)r
⇤(n) (2.6)

Assim, o equalizador LMS está completamente definido. No entanto, se apenas os

śımbolos de referência fossem transmitidos não haveria motivo de existir qualquer comu-

nicação entre os dois terminais – uma vez que os śımbolos de referência não carregam

informação útil. Portanto, para que o algoritmo LMS possa ser utilizado na prática, é

necessário que ele opere em duas etapas.

Na primeira etapa, a sequência s(n) é enviada e o equalizador opera da maneira como

foi descrito anteriormente. Essa fase é chamada etapa de treino de equalizador, e é por

esse motivo que a sequência s(n) é conhecida como sequência de treino. Na etapa seguinte,

o processo de atualização do vetor de pesos é desativado e o transmissor envia dados úteis

– que são desconvolúıdos do canal por meio do vetor obtido na última atualização.

Mas, como foi abordado na subseção 2.1, o canal de transmissão é um sistema linear

variante no tempo. Assim, para que o equalizador acompanhe as variações do canal de

transmissão, esporadicamente a etapa de treino deve ser executada – dependendo das

especificações do sistema, esse evento pode ser disparado periodicamente ou invocado

pelo receptor quando o sinal de erro atingir determinado valor.

Portanto, apesar do equalizador LMS convergir para a função de transferência inversa

do canal, parte da banda dispońıvel é ocupada com o envio dos śımbolos da sequência

de treino. Outra desvantagem desse algoritmo é que para canais com dinâmica muito

rápida os intervalos entre as fases de treino podem ser inadequados para que o equalizador

acompanhe as mudanças do canal de transmissão.
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2.2.2 CMA – Constant Modulus Algorithm

Para resolver os problemas identificados com o algoritmo LMS, na década de 1980

foi proposto o equalizador CMA (16) (17). Diferente do LMS, o CMA é um algoritmo

não-supervisionado, portanto não necessita de uma sequência de treino para seu funcio-

namento.

Este equalizador também utiliza o método de Gradiente Estocástico para realizar a

atualização de seu vetor de pesos. Inicialmente, foi projetado visando a utilização em sis-

temas cujos śımbolos apresentam módulo constante. Então, sua função de custo JCMA(n)

tem por finalidade ajustar uma potência inteira do módulo da sáıda do equalizador a um

constante real e positiva Rp, projetando assim todos os pontos da constelação sobre um

ćırculo no plano complexo. A função de custo JCMA(n) é definida na equação 2.7 (17).

JCMA =
1

4
E{|y|p �Rp}2 (2.7)

Apesar de p poder assumir qualquer valor, a maior parte dos equalizadores atuais

utilizam p = 2. Nesse caso, podemos expressar a função de custo pela equação 2.8, que

passa a ser denominada Função de Custo de Godard.

JG =
1

4
E{|y|2 � �}2 (2.8)

Conforme demonstra Godard em (17), para que JG seja minimizada pelo Gradiente

Estocástico, � deve ser definido pela equação 2.9, onde A = {s
0

,s
1

, . . . ,sM�1

} é o con-

junto de śımbolos da constelação. O valor de � é denominado constante de dispersão do

algoritmo CMA.

� =
E{|A|}4

E{|A|}2 =

PM�1

k=0

|sk|4
PM�1

k=0

|sk|2
(2.9)

A Tabela 1 apresenta o valor de constante de dispersão para diversos tipos de modu-

lação.

A Figura 5 ilustra a estrutura do equalizador CMA, e podemos analisar a semelhança

de sua arquitetura com o equalizador LMS. Ao se deduzir a fórmula de atualização dos

vetor de pesos para a minimização da função de custo JG através do Gradiente Estocástico,

será obtida aquela apresentada na equação 2.10 – a dedução pode ser encontrada em (18).
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Tabela 1: Valores de constante de dispersão para diversas constelações

Modulação Constante de dispersão (�)
BPSK 1,00
QPSK 2,00
8-QAM 8,67
16-QAM 13,20
32-QAM 26,20
64-QAM 58,00

Figura 5: Estrutura do equalizador CMA

b(n+ 1) = b(n) + ⌘LMS · y(n)(� � |y(n)|2)r⇤(n) (2.10)

De fato, o termo eCMA(n) = y(n)(� � |y(n)|2) é denominado Função de Erro do

algoritmo CMA (19). E, se o termo eCMA(n) for substitúıdo na equação 2.10, obteremos

a fórmula de atualização idêntica ao algoritmo LMS. Esta semelhança do algoritmo CMA

com o LMS será explorada na sessão 5.3.

b(n+ 1) = b(n) + ⌘LMS · eCMA · r⇤(n) (2.11)

Portanto, uma vez definido o algoritmo CMA torna-se posśıvel desconvoluir o canal

de comunicação sem o inconveniente de consumir banda útil para o envio de śımbolos de
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referência. Todavia, esse algoritmo possui como principal problema o fato de apresentar

um erro residual de regime após sua convergência, sobretudo em constelações que não

apresentam módulo constante. A existência desse erro residual deve-se ao fato de que

o processo de desconvolução de canal acontece não necessariamente quando a função JG

atinge seu mı́nimo global (18), aliás, é devido a isso que o algoritmo consegue operar

mesmo em constelações com multińıvel (e.g. 16-QAM, 32-QAM).

Durante o desenvolvimento do Algoritmo Concorrente (18), De Castro experimentou,

a fim de reduzir o erro residual, substituir a estrutura FIR transversal por redes neurais

artificiais do tipo Radial Basis Function (RBF), que são aplicadas na busca de funções

de aproximação para sistemas não-lineares. O autor do trabalho observou em seu expe-

rimento que o uso dessas poderosas estruturas (20) (21) (22) (23) projetavam a sáıda do

equalizador em um único ponto do plano complexo (
p
�ej✓, onde ✓ dependia da iniciali-

zação da rede). Comprovando assim que o erro de regime do CMA é inerente ao processo

de equalização realizado por esse algoritmo.

2.2.3 DD – Decisão Direta

O equalizador DD trata-se de uma estrutura adaptativa não-supervisionada que ne-

cessita ser inicializada em uma condição de “olho parcialmente aberto” para seu funciona-

mento (24). Esse algoritmo submete a sáıda do equalizador a um quantizador, a fim de

estimar o śımbolo da constelação que foi originalmente enviado, então utiliza esta estima-

ção para calcular o sinal de erro, e assim atualizar o vetor de pesos, conforme ilustrado

na Figura 6.

A etapa de atualização do vetor de pesos é realizada conforme descrito na equação

2.12 (25). Onde ⌘DD é o passo de adaptação do algoritmo e eDD(n) = y(n)�Q{y(n)} a

Função de Erro do DD.

b(n+ 1) = b(n) + ⌘DD · eDD(n) · r⇤(n) (2.12)

O algoritmo de Decisão Direta apresenta erro residual de regime menor do que o

algoritmo CMA, e não desperdiça banda útil para o envio de sinais de referência, tal

como ocorre no LMS. Porém, o inconveniente deste método é a necessidade de iniciar

sua operação apenas quando o erro médio quadrático (Mean Square Error, MSE) atingir

determinado limiar – esse valor depende da constelação utilizada e é inversamente pro-

porcional a sua densidade. A Tabela 2 apresenta os valores máximos de MSE para que o
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algoritmo DD opere normalmente em função da modulação utilizada (4).

Figura 6: Estrutura do equalizador DD

Tabela 2: Valor de MSE máximo para operação do DD

Modulação MSE Máximo
16-QAM 0,076
64-QAM 0,0182
256-QAM 0,0045
1024-QAM 0,0011

Mesmo quando inicializado em uma situação de “olho parcialmente aberto”, se a di-

nâmica do canal for suficientemente rápida que eleve o valor de MSE até o limiar máximo

suportado pelo algoritmo, o método de atualização passará a não funcionar adequada-

mente.

A Tabela 3 apresenta um comparativo entre os equalizadores apresentados até o mo-

mento.
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Tabela 3: Comparação dos algoritmos de equalização

Algoritmo
Método de

Aprendizagem
Erro Residual Desvantagem

LMS Supervisionado Baixo

Consome banda para envio de
śımbolos de referência. Não

acompanha as variações do canal
fora da fase de treino

CMA
Não

supervisionado
Moderado

Apresenta um erro residual após
a convergência

DD
Não

supervisionado
Baixo

Necessita operar em uma
situação em que o MSE está
abaixo de um determinado

limiar.

2.2.4 Combinações de Equalizadores

Tendo em vista as vantagens e problemas de cada um dos equalizadores anteriormente

discutidos, uma estratégia é combinar a utilização desses equalizadores, a fim de aproveitar

os benef́ıcios de cada um e mitigar suas desvantagens. Nesta subseção, serão abordadas

as principais combinações de equalizadores adaptativos.

2.2.4.1 LMS-DD

Devido a necessidade do algoritmo DD operar com MSE abaixo de um determinado

limiar, torna-se necessário o uso de outro método de equalização para que essa situação

seja atingida. Uma combinação utilizada quando o sistema em questão prevê em sua

especificação o envio de śımbolos de referência é o equalizador LMS-DD.

Quando comparado com a utilização do método LMS inicialmente proposto, o LMS-

DD permite que o equalizador acompanhe pequenas variações do canal, fora da fase de

aprendizagem, além de tornar menos frequente as etapas de treino.

O funcionamento da combinação dos dois algoritmos está representado na Figura 7.

O processo de equalização é iniciado na fase de treino do algoritmo LMS, e uma vez que

o erro médio quadrático na sáıda do equalizador seja reduzido ao limiar necessário para

o funcionamento do algoritmo DD, a chave do sinal de referência é comutada e o equa-
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Figura 7: Estrutura do equalizador LMS-DD

lizador começa a operar em modo não-supervisionado. Nessa etapa da transmissão, não

é necessário o envio de śımbolos de referência, e o equalizador acompanhará as pequenas

variações do canal de transmissão.

Caso o equalizador DD não acompanhe a alteração da função de transferência do canal,

o erro médio quadrático da sáıda do equalizador sofrerá um aumento. Nesta situação o

modo de operação pode ser, novamente, comutado para utilizar os sinais de referência do

algoritmo LMS e uma nova etapa de treino é iniciada.

2.2.4.2 CMA-DD

Outra estratégia usual é a combinação dos algoritmos CMA e DD. A exemplo do que

ocorre com o equalizador LMS-DD, o CMA-DD inicia a atualização do vetor de pesos por

meio do algoritmo CMA, e então, assim que o limiar do MSE na sáıda do equalizador é

atingido, o equalizador comuta para o outro modo de funcionamento utilizando o DD. Caso

uma mudança abrupta no canal de transmissão aumente o MSE da sáıda do equalizador,

o modo CMA é novamente ativado até que o valor do MSE seja reduzido para o limiar
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Tabela 4: Vantagem do CMA-DD quando comparado com outros equalizadores

Equalizador
Comparado

Vantagem do CMA-DD

LMS
Não necessita de śımbolos de

referência.

CMA
Apresenta menor erro residual após a

convergência.

DD
Pode operar para qualquer valor de

MSE na sáıda do equalizador.

LMS-DD
Pode operar para qualquer valor de

MSE na sáıda do equalizador.

necessário para o funcionamento do DD.

Uma vantagem desta combinação em comparação ao LMS-DD é que os dois modos

de operação são não-supervisionados, sendo assim não há necessidade de ocupar a banda

de transmissão com o envio de śımbolos de referência.

A Tabela 4 Apresenta um quadro comparativo das principais vantagens do método

CMA-DD com relação aos demais equalizadores apresentados até então.

2.2.4.3 Algoritmo Concorrente

Apesar das vantagens do equalizador CMA-DD em relação aos demais algoritmos de

equalização, o método necessita de muitas iterações até alcançar a convergência. Isso é

devido a sua estrutura sequencial, ou seja, apenas o CMA opera até que a MSE seja redu-

zida um valor aceitável e então, uma vez que essa condição seja atingida, a minimização

da função de custo é realizada apenas pelo método DD. Portanto, considerando uma única

iteração de atualização do vetor de pesos do equalizador, seus dois algoritmos não operam

de maneira colaborativa, ou seja, em um dado momento da operação do sistema apenas

um dos algoritmos está ativo.

Ao longo dos anos, muito autores propuseram mecanismos para a redução do tempo de

convergência do método CMA-DD (26) (27) (28) (29). Muitas dessas tentativas baseiam-

se em mecanismos para permitir que o DD atualize o vetor de pesos do equalizador antes

da convergência total do CMA. Porém, em nenhuma dessas propostas, os dois algoritmos
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são aplicados de maneira simultânea. Em março de 2001, o Algoritmo Concorrente foi

proposto (18), e é hoje considerado o estado da arte em desconvolução autodidata de

canal devido ao seu alto grau de desempenho.

O Algoritmo Concorrente que será utilizado neste trabalho pertence a classe de equa-

lizadores fracionários. Um equalizador fracionário atua em uma sequência amostrada a

uma frequência maior do que a frequência de śımbolo. Equalizadores desse tipo foram

propostos a fim de resolver o problema de sincronização (30) (31), porém posteriormente

Gardner (32) provou que a amostragem fracionária converte o processo estocástico que

modela o canal de transmissão de estacionário no sentido amplo para ciclo-estacionário.

Assim, é posśıvel que um equalizador fracionário desconvolua perfeitamente o canal (si-

tuação conhecida como condição de Zero Forcing (12)) com base em um número finito de

amostras passadas. Embora a amostragem fracionária possa ser realizada com qualquer

frequência múltipla inteira da taxa de śımbolo, para fins de estimação e compensação de

canal a amostragem a uma frequência igual ao dobro da taxa de śımbolo é suficiente para

transformar o canal em um processo estocástico ciclo-estacionário (32).

A Figura 8 apresenta a estrutura do Algoritmo Concorrente, onde há dois vetores de

pesos distintos – um que é atualizado pelo método CMA e outro que é atualizado pelo

método DD. Para utilizar os dois algoritmos simultaneamente, deve-se levar em conta que,

da maneira que as funções de custo são definidas, a minimização de JDD(n) implica na

minimização de JG(n), porém a rećıproca não é verdadeira (18). Tal asserção pode ser

expressa matematicamente pela Equação 2.13.

�JDD < 0 ) �JG < 0 (2.13)

Portanto, uma vez que os dois processos adaptativos compartilham a mesma sáıda

y, para evitar que o processo de minimização de JDD instabilize a malha de controle

de minimização de JG, um elo não-linear entre os dois processos é criado. Embora,

possivelmente existam inúmeros elos não-lineares que evitem a instabilidade de JG, em

(18) é definido o seguinte elo:

DQ(n) =
�Q{y(n)}
�y(n)

=

(

0 se Q{y(n)} = Q{ỹ(n)}
1 se Q{y(n)} 6= Q{ỹ(n)}

(2.14)

Onde, Q{·} define a operação de quantização (śımbolo mais próximo do alfabeto

de modulação), y(n) é a sáıda do equalizador, e ỹ(n) é a sáıda do equalizador após a
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Figura 8: Estrutura do Equalizador Concorrente

atualização do vetor de peso pelo CMA (minimização de JG). Uma vez calculado o valor

de DQ(n), o vetor de pesos é atualizado pelo algoritmo DD através da regra de atualização

descrita na equação 2.15.

bDD(n+ 1) = bDD(n) + ⌘DD[1�DQ(n)]eDD(n)r
⇤(n) (2.15)

A Tabela 5 descreve as etapas envolvidas no processo de equalização utilizando o

Algoritmo Concorrente.

2.3 Sistemas Multiportadora

Um sistema de transmissão multiportadora divide uma sequência de dados serial, com

uma alta taxa de śımbolo, em múltiplas subsequências paralelas, com taxa mais baixa.

Cada uma dessas subsequências é modulada em uma subportadora do canal. Uma vez

que a taxa de śımbolo da sequência transmitida em cada subportadora é muito menor que

a taxa de śımbolo da sequência da fonte de dados, os efeitos da dispersão do canal são

diminúıdos significativamente, reduzindo assim a complexidade da etapa de equalização

(8). A Figura 9 apresenta o diagrama de um sistema multiportadora com 4 subcanais.
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Tabela 5: Descrição das etapas do Algoritmo Concorrente.

Etapa Procedimento

1

Inicializar os vetores bDD e bG:
bDDk

= 0 + j0, 8k 2 [0,L� 1]
e

bGk
= �⇠ =

⇢

0 + j0 8k 2 [0,L� 1] ^ k 6= ⇠
1 + j0 k = ⇠

onde j =
p
�1, L é a dimensão dos vetores bDD e bG (dimensão do

equalizador) e ⇠ é o ı́ndice do único peso de bG que é inicializado com
1 + j0.

2

Inicializar os indexadores de amostras.
Indexador de amostras recebida por amostragem fracionária:

i = 1
Indexador de amostras regressor do canal:

n = 0

3

Obter o n-ésimo regressor do canal r(n)
rk(n) = u(L� 1� k + i), 8k 2 [0,L� 1]

onde u(n) é a sequência de amostras recebidas, por amostragem
fracionário T

2

do canal.

4
Obter a sáıda y(n) do equalizador no instante n:

y(n) = bT
G · r(n) + bT

DD · r(n)

5
Atualizar o vetor de pesos bG:

bG(n+ 1) = bG(n) + ⌘G · y(n)(� � |y(n)|2) · r⇤(n)
onde ⌘G é o passo de atualização do vetor bG, 0 < ⌘G < 1

6

Atualizar o vetor de pesos bDD:
bDD(n+ 1) = bDD(n) + ⌘DD[1�DQ][Q{y(n)}� y(n)] · r⇤(n)

onde ⌘DD é o passo de adaptação do vetor de pesos bDD, 0 < ⌘DD < 1,

e DQ =

⇢

0, se Q{y(n)} = Q{ỹ(n)}
1, se Q{y(n)} 6= Q{ỹ(n)}

sendo ỹ(n) = bT
G(n+ 1) · r(n) + bT

DD(n) · r(n)

7
Incrementar ı́ndices:

i = i+ 2
n = n+ 1

8 Repetir passos de 3 a 7
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Figura 9: Esquema de um sistema multiportadora

O modo como os subcanais são divididos e como suas múltiplas subportadoras são

utilizadas pode variar para cada sistema. Nesta seção serão discutidas duas técnicas de

modulação multiportadora: OFDM e SC-FDMA.

2.3.1 OFDM – Orthogonal Frequency Division Multiplexing

A OFDM é uma técnica de baixa complexidade para modular eficientemente múltiplas

subportadoras utilizando processamento digital de sinais (33) (34) (35) (36). Em um

modulador OFDM, uma sequência de śımbolos complexos 1 S = hSk|k 2 Z^ 0  k < Nci
é modulado em Nc subportadoras paralelas. A duração do śımbolo OFDM resultante (Ts),

é Nc vezes maior do que a duração do śımbolo da fonte de dados (Td), conforme equação

2.16.

Ts = NcTd (2.16)

O prinćıpio da técnica OFDM está em modular as Nc subsequências de taxa infe-

rior em subportadoras com espaçamento Fs, descrito pela equação 2.17, a fim de obter

ortogonalidade entre todas as subportadoras do canal.

Fs =
1

Ts

(2.17)

No domı́nio do tempo, um śımbolo OFDM apresenta o seguinte envelope complexo

(8):

x(t) =
1

Nc

Nc�1

X

k=0

Ske
j2⇡fkt, 0  t < Ts (2.18)

1Ao longo dessa dissertação vetores no domı́nio da frequência serão representados em caixa alta, como
é o caso da sequência de śımbolos S, e seus indices serão indicados pela variável inteira k.
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Figura 10: Densidade espectral de potência de um śımbolo OFDM

No qual as frequências das subportadoras são obtidas a partir da equação 2.19.

fk =
k

Ts

, k 2 Z ^ 0  k < Nc (2.19)

A Figura 10 apresenta a densidade espectral de potência de um śımbolo OFDM em

função da frequência normalizada por Fd = 1

Td
. Em cinza mais claro é indicado o

espectro da primeira subportadora do canal, e em cinza mais escuro o espectro do śımbolo

OFDM completo. A seta pontilhada evidencia que, uma vez que o espaçamento entre as

portadoras seja Fs (definido pela equação 2.17), exatamente na frequência central de cada

subcanal não haverá interferência dos subcanais adjacentes.

Uma vantagem em utilizar esta técnica está no fato de que a modulação em múl-

tiplas portadoras pode ser realizada no domı́nio discreto por uma IDFT (Inverse Dis-

crete Fourier Transform), ou por uma IFFT (Inverse Fast Fourier Transform), caso Nc

seja uma potência de 2 – o uso de uma IFFT nesta etapa é mais conveniente, por se

tratar de um algoritmo computacionalmente mais eficiente. Desse modo, a sequência

x = hxn|n 2 Z ^ 0  n < Nci, cujas amostras pode ser obtidas pela equação 2.20,

representa a discretização (a uma taxa Fd), do sinal x(t) que será transmitido.
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Figura 11: Diagrama de um sistema de comunicação OFDM

xn =
1

Nc

Nc�1

X

k=0

Ske
j2⇡kn
Nc (2.20)

A equação 2.20 define a operação digital executada pela IDFT (portanto, x = IDFT {S}).
O diagrama de um sistema multiportadora aplicando OFDM é mostrado na Figura 11.

Se mantivermos a largura de banda do canal de transmissão constante, a medida que

o número de subportadoras aumenta, menor será o espaçamento Fs e, por conseguinte,

maior será o peŕıodo de śımbolo Ts em relação a duração da resposta impulsiva do canal

de transmissão, reduzindo assim a ISI na sequência de dados recebidos y.

O efeito da ISI em um sinal OFDM destrói a ortogonalidade entre as subportadoras,

causando a chamada interferência interportadora (do inglês, Inter-Carrier Interference

ou ICI). A fim de manter a ortogonalidade entre as portadoras do śımbolo OFDM, deve

ser inserido o chamado intervalo de guarda (IG). O IG consiste em uma extensão ćıclica

da sequência x, por essa razão muitos autores se referem ao IG como Prefixo Ćıclico (do

inglês, Cyclic Prefix, CP). O processo de inserção do intervalo de guarda é ilustrado na

Figura 12.

Dado que o maior atraso dos percursos do canal é igual a ⌧max, a duração do IG Tg deve
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Figura 12: Inserção do Intervalo de Guarda

ser maior ou igual a esse atraso para que o efeito do multipercurso seja completamente

eliminado entre śımbolos OFDM.

Tg � ⌧max (2.21)

Assim, o tamanho total do śımbolo OFDM após a inserção do Intervalo de Guarda é

igual T 0
s.

T 0
s = Tg + Ts (2.22)

Logo, para que não ocorram os efeitos da ISI, entre śımbolos OFDM, é necessário que

o tamanho discreto (em número de amostras) do intervalo de guarda atenda a relação

definida pela equação 2.23.

Lg �
⇠

⌧maxNc

Ts

⇡

(2.23)

A nova sequência x, considerando a inserção de IG, tem suas amostras definidas como

segue.

xn =
1

Nc

Nc�1

X

k=0

Sne
j2⇡nk
Nc , n 2 Z ^ �Lg  n < Nc (2.24)

Uma vez inserido o IG, é realizada a superamostragem da sequência x, onde amostras

nulas são inseridas entre os elementos de x, e então interpoladas. A finalidade desse pro-

cedimento é realizar a contenção espectral do sinal enviado (7). Assim, após a sequência

x ser convertida no sinal analógico x(t) por meio de um DAC, esse sinal está pronto para

ser transmitido pelo canal de RF.

Na entrada do receptor OFDM, o sinal y(t) é caracterizado pela convolução de x(t)
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com a resposta impulsiva do canal h(⌧,t), somada a um sinal de rúıdo ⇢(t). O sinal y(t)

pode ser matematicamente definido como segue:

y(t) = x(t) ⇤ h(⌧,t) + ⇢(t) =

Z

+1

�1
x(t� ⌧)h(⌧,t)d⌧ + ⇢(t) (2.25)

Através do processo de digitalização, o sinal y(t) é convertido na sequência y =

hyn|n 2 Z ^ �Lg  n < Nci. Como sabe-se que as primeiras Lg amostras de y sofrem

a ISI (devido a ação de um canal dispersivo) e são uma réplica das últimas Lg amostras

do śımbolo OFDM, essas amostras serão descartadas antes da etapa de demodulação

multiportadora. A demodulação é realizada, pelo processo OFDM inverso, por meio de

uma DFT, Discrete Fourier Transform, ou mais eficientemente por uma FFT, Fast Fourier

Transform (37). Por meio dessa operação matemática, é posśıvel calcular a sequência

complexa R = hRk|k 2 Z ^ 0  k < Nci. O cálculo das amostras de R é realizado

pela operação descrita na equação 2.26. Uma vez que essa equação define o procedimento

realizado pela operação DFT temos que R = DFT{y}.

Rk =
Nc�1

X

n=0

yne
� j2⇡nk

Nc (2.26)

Como a eliminação da ISI foi realizada através da inserção do IG, e portanto cada

uma nas Nc portadoras são ortogonais entre si, cada subcanal pode ser tratado indepen-

dentemente. Assim, neste novo contexto, cada amostra da sequência R é definida por

meio da função de transferência do canal, conforme segue.

Rk = HkSk + Pk (2.27)

Onde Hk e Pk representam, respectivamente, a atenuação e o rúıdo no k-ésimo subca-

nal. O valor o Hk é uma amostra da função de transferência do canal (descrita na equação

2.1) em z = e
jk

Nc·2⇡ , e Pk é uma variável aleatória normalmente distribúıda cuja variância

é dada por:

�2

k = E
�

|Pk|2
 

(2.28)

Essa nova representação pode ser visualizada na Figura 12.

Assim, podemos modelar matematicamente o canal OFDM com a notação matricial
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Figura 13: Modelo de canal paralelo para sistemas OFDM

apresentada na equação 2.29.

R = HS+P (2.29)

Onde, R representa o vetor dos dados demodulados no receptor, H é a representação

da função de transferência do canal na forma matricial (cuja diagonal principal é a própria

função de transferência discreta do canal), S é o vetor de śımbolos enviados pelo trans-

missor, e P a representação vetorial do rúıdo aditivo. As equações 2.30 a 2.33 definem

cada uma dessas incógnitas.

R = [R
0

,R
1

, · · · ,RNc�1

]T (2.30)

H =

2

6

6

6

6

6

4

H
0

0 · · · 0

0 H
1

· · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · HNc�1

3

7

7

7

7

7

5

(2.31)

S = [S
0

,S
1

, · · · ,SNc�1

]T (2.32)

P = [P
0

,P
1

, · · · ,PNc�1

]T (2.33)
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Figura 14: Parte real (I) e imaginária (Q) de um sinal OFDM.

2.3.2 SC-FDMA – Single Carrier Frequency Division Multiple
Access

Devido a baixa correlação entre as sequências enviadas em cada uma das subpor-

tadoras em um sistema OFDM, muito frequentemente ocorre desses sinais somarem-se

construtivamente causando um alto valor da chamada PAPR 2 (Peak-to-Avarage Power

Ratio). Tal medida indica quão maior é a potência de pico de um sinal em relação ao seu

valor RMS (Root Mean Square).

Portanto, a PAPR de um sinal s(t) é calculado pela relação apresentada na equação

2.34.

PAPR =
max(|s(t)|)2

rms(s(t))2
=

max(|s(t)|)2

lim
T!1

s

1

2T

Z

+T

�T

[s(t)]2dt

(2.34)

A Figura 14 apresenta as partes real e imaginária de um sinal OFDM no domı́nio do

tempo. Note que os valores de pico, assinalados no gráfico, distanciam-se bastante do

valor RMS (linhas vermelhas) de cada sinal.

O valor da PAPR para essas duas sequências é 13,24dB para o sinal da parte real e

12,95dB para o sinal da parte imaginária. A t́ıtulo de comparação, a Tabela 6 apresenta

o valor de PAPR para alguns sinais conhecidos da literatura.

2A raiz quadrada do valor de PAPR é chamada de PAR (Peak-to-Average Ratio) ou Fator de Crista.
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Tabela 6: Valor de PAPR para sinais conhecidos.
Sinal Modelo Matemático PAPR

Constante s(t) = A 0,00dB

Senoidal
s(t) = A · sen(2⇡!t+ ✓), onde A é a amplitude,
! é a frequência em rad�1, e ✓ é a fase do sinal.

3,01dB

Senoidal
retificado de

onda
completa

s(t) = |A · sen(2⇡!t+ ✓)| 3,01dB

Senoidal
retificado de
meia onda

s(t) =

8

<

:

A · sen(2⇡!t+ ✓), se 0  t < ⇡
!

0, se ⇡
!
 t < 2⇡

!

s(t� n2⇡
!
), 8n 2 Z

6,02dB

Triangular
Periódico

s(t) =

8

<

:

A ·
�

2t
T
� 1

2

�

, se 0  t < T
2

�A ·
�

2t
T
� 3

2

�

, se T
2

 t < T
s(t� nT ), 8n 2 Z

4,77dB

Quadrado
Periódico

s(t) =

8

<

:

A, se 0  t < T
2

�A, se T
2

 t < T
s(t� nT ), 8n 2 Z

0dB

PWM (Pulse
Width

Modulation)

s(t) =

8

<

:

A, se 0  t < ↵T
0, se ↵T  t < T
s(t� nT ), 8n 2 Z

onde ↵ é o ciclo de serviço (percentual do tempo
que a função vale A) – 0 < ↵ < 1.

20 log
10

⇣

q

1

↵

⌘

=

�10 log
10

(↵)dB

Um alto valor de PAPR, como o que ocorre em śımbolos OFDM, implica na ne-

cessidade de utilização de amplificadores de elevada faixa dinâmica no transmissor – do

contrário, a operação do amplificador em uma região não linear provocaria intermodula-

ção, que é outra causa da ICI (38) (39). O emprego de amplificadores altamente lineares

contribui para o aumento do preço de produção do transmissor.

Uma técnica utilizada para reduzir o valor do PAPR, e ainda assim permitir a multi-

plexação do canal em múltiplas subportadoras, é a SC-FDMA (Single-Carrier Frequency

Division Multiple Access) ou modulação monoportadora com acesso múltiplo por divisão

de frequência. No diagrama apresentado na Figura 15 é posśıvel visualizar um panorama

geral das etapas de modulação envolvidas em um sistema SC-FDMA.
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Figura 15: Diagrama de sistema monoportadora com acesso múltiplo por divisão de
frequência.

Inicialmente, uma sequência de dados, cuja taxa de śımbolo é Fd, é agrupada em

blocos de M śımbolos. Cada bloco tem duração de M · Td segundos, onde Td é o peŕıodo

de śımbolo da fonte definido pela equação 2.35.

Td =
1

Fd
(2.35)

Cada bloco de M śımbolos (vetor s na Figura 15) é transformado para o domı́nio da

frequência por meio de uma DFT de M pontos (vetor S na Figura 15). Os śımbolos da

sáıda dessa DFT modulam N subportadoras ortogonais (N > M) espalhadas ao longo de

uma banda Wcanal, definida na equação 2.36.

Wcanal = N · Fs (2.36)

Onde Fs denota o espaçamento entre subportadoras. Como discutido na subseção

2.3.1 para garantir a ortogonalidade entre as suportadoras o menor espaçamento posśıvel

deve ser igual a taxa de śımbolo do canal de transmissão. Portanto temos que:

Fs =
N

M
Fd (2.37)

Assim, pode-se definir a razão Q que denota o fator de espalhamento de largura de

banda (40), definida como segue:
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Figura 16: Exemplo de SC-FDMA com 3 fontes de dados.

Q =
N

M
=

Fs

Fd

(2.38)

Um sistema SC-FDMA pode transmitir até Q fontes de dados, sendo que cada fonte

ocupa um conjunto diferente de M subportadoras. Na Figura 16, pode ser analisado um

exemplo de um modulador SC-FDMA com 3 fontes de dados, e DFT de 12 pontos (os

conversores paralelo/serial, e vice-versa, foram omitidos a fim de simplificar a ilustração).

A Tabela 7 sumariza os parâmetro, discutidos anteriormente, para o modulador do

exemplo da Figura 16.

Tabela 7: Parâmetros do modulador apresentado no exemplo.
Parâmetro Valor

Q 3
M 12
N 36

Na etapa de mapeamento, as subportadoras que serão utilizadas por cada fonte de

dados são selecionadas. No que diz respeito a sistemas de telecomunicação móveis, é muito

comum cada uma das fontes de dados tratar-se de um terminal distinto. Nesse caso, cada

terminal possuirá um modulador SC-FDMA completo, porém na etapa de mapeamento as

M subportadoras utilizadas pelo terminal serão preenchidas com śımbolos de dados, e as

demais subportadoras com śımbolos nulos (0 + j0, em um alfabeto complexo). Os modu-

ladores SC-FDMA discutidos neste trabalho, a partir deste ponto, referem-se a sistemas

multiusuário que utilizam a etapa de mapeamento para multiplexação do canal.

Dentre os inúmeros esquemas de mapeamento, podemos destacar os mapeamentos

localizado e distribúıdo. No esquema localizado, cada terminal ocupa um conjunto de
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M subportadoras consecutivas na banda do canal de transmissão, ao passo que em um

esquema distribúıdo são ocupadas M subportadoras uniformemente espalhadas ao longo

do espectro. A Figura 17 apresenta o procedimento realizado digitalmente pelos dois

esquemas de mapeamento mencionados para um modulador SC-FDMA (no exemplo é

considerado um sistema com 3 usuários e 4 subportadoras por usuário - Q = 3, M = 4 e

N = 12), enquanto que a Figura 18 ilustra o resultado de cada um desses mapeamentos

no espectro do canal de transmissão.

Figura 17: Esquemas de mapeamento SC-FDMA

Figura 18: Espectro para cada um dos esquemas de mapeamento SC-FDMA.

Portanto, é posśıvel perceber que, independente da forma de mapeamento utilizada,

o sinal enviado pelos 3 diferentes usuários chegam ao receptor ocupando um conjunto de

subportadoras mutuamente excludentes.

Uma vez que a sequência S seja mapeada na sequência X, essa é transformada na

sequência x por meio de uma DFT de N pontos, e então a sequência x é superamostrada

e interpolada (para realizar a contenção espectral do sinal), tal qual ocorre em um sistema
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OFDM (7). Finalmente, através de um DAC, a sequência resultante do processo de

interpolação é convertida no sinal analógico x(t), que é enviado pelo canal de transmissão.

Para os esquemas de mapeamento localizado e distribúıdo, descritos anteriormente,

é posśıvel ainda realizar uma otimização no modulador SC-FDMA. Note que para esses

esquemas, as três operações apresentadas na Figura 16 (DFT, mapeamento e IDFT)

podem ser visualizadas como uma única operação linear na sequência de śımbolos da

fonte de dados s.

Considerando um sistema com mapeamento distribúıdo, por meio da operação linear

descrita pela equação 2.39 é posśıvel se obter a sequência x diretamente da sequência s.

xn =
1

Q
sn mod M · ej2⇡ rn

N (2.39)

Onde (r 2 Z|0  r < Q) representa o subcanal de M portadoras utilizado pelo

usuário. Ou seja, para um sistema multiusuário, um valor distinto de r será atribúıdo a

cada terminal.

Caso o sistema em questão utilize mapeamento localizado, a sequência x será obtida

por meio da seguinte operação linear em s:

xn = xQ·m+q

=

8

<

:

1

Q
sn mod M , se q = 0

1

Q
·
⇣

1� ej2⇡
q
Q

⌘

· 1

M

PM�1

p=0

xp

1�e
j2⇡{m�p

M + q
QM } , se q 6= 0

8m,q 2 Z|0  m < M ^ 0  q < Q

(2.40)

As deduções das operações lineares para cada um dos mapeamentos podem ser en-

contradas em (40) – seção 3.4 e apêndice A.

Utilizando a técnica SC-FDMA, é posśıvel reduzir significativamente o valor da PAPR

do sinal transmitido em relação ao sistema de modulação OFDM (a redução da PAPR

pode variar de 1,8dB até 10,7dB, dependendo do esquema de modulação, da forma de

pulso e da constelação utilizados (41)).

A redução da PAPR e a possibilidade de implementar a modulação SC-FDMA por

meio de uma única operação linear permite reduzir significativamente o custo de produção

do transmissor. Devido a essa caracteŕıstica, a aplicação de tal tecnologia é adequada para

soluções onde o transmissor possui um baixo valor agregado quando comparado com o
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receptor (e.g. uplink de uma rede celular, onde o terminal móvel desempenha papel de

transmissor e a ERB de receptor).

2.3.3 Equalização no Domı́nio da Frequência (FDE – Frequency
Domain Equalization)

Além da possibilidade de multiplexação por múltiplos usuários e do melhor aproveita-

mento espectral do canal, os sistemas multiportadoras apresentados anteriormente ainda

propiciam a realização da equalização do canal por meio de uma técnica conhecida como

FDE (Frequency Domain Equalization). A FDE se baseia no Teorema da Convolução

(42), definido pela equação 2.41.

F{f ⇤ g} ⌘ F{f} · F{g} (2.41)

Onde F{·} representa a Transformada de Fourier, ⇤ é um operador binário que denota

a convolução linear cont́ınua, e f e g são dois sinais analógicos quaisquer. O Teorema da

Convolução tem seu equivalente discreto na identidade a seguir:

DFT{f ⌦ g} ⌘ DFT{f} ·DFT{g} (2.42)

Onde DFT{·} representa a Transformada Discreta de Fourier, ⌦ é o operador que

denota a convolução circular discreta, e x e y são duas sequências de dados.

As operações de inserção e remoção do IG, além de diminuir a interferência intersimbó-

lica, têm a propriedade de converter os efeitos do canal de transmissão de uma convolução

linear para uma convolução circular (43). Assim sendo, a versão discreta da equação 2.25,

após a inserção remoção do IG pode ser definida como segue:

y = x⌦ h+ ⇢ (2.43)

Onde as amostras de y podem ser calculadas pela equação 2.44.

y =

*

yn =
N�1

X

i=0

⇥

xi · h(n�1) mod N

⇤

+ ⇢n

�

�

�

�

�

n 2 Z ^ 0  n < N

+

(2.44)

Aplicando a Transformada de Fourier na equação 2.43, temos que:



2.3 Sistemas Multiportadora 48

Y = X ·H+P (2.45)

Assim, um equalizador no domı́nio da frequência pode ser implementado com um

conjunto de N multiplicadores complexos cujos ganhos são obtidos através do inverso dos

elementos do vetor H da equação 2.45.

Portanto, para que o canal seja equalizado no domı́nio da frequência é necessário

estimar de alguma forma sua função de transferência H. Um dos métodos aplicados para

encontrar a função de transferência do canal é o envio de śımbolos pilotos espalhados

ao longo do plano tempo-frequência. Nos pontos em que ocorrem os śımbolos pilotos é

posśıvel obter exatamente a atenuação do canal, e nos pontos em que esses não ocorrem

a estimação do canal pode ser feita por meio de alguma técnica de interpolação (e.g.

interpolação linear (44), filtro de Wiener (45)).

A Figura 19 ilustra o método de estimação de canal por interpolação. Onde, o processo

de interpolação é executado com base na estimação de canal realizada pelos śımbolos

pilotos mais próximos.

Figura 19: Estimação de canal por estimação.
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No caṕıtulo 5, é proposto a utilização do Algoritmo Concorrente como apoio a técnica

de interpolação a fim de melhorar a estimação de H, sobretudo para canais altamente

dinâmicos.
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3 O Sistema LTE

O LTE é fruto do trabalho do 3GPP (3rd Generation Partnership Project) na evolução

do sistema de comunicação 3G. Seu estudo iniciou durante o evento Radio Access Network

Evolution Workshop, que ocorreu entre os dias 2 e 3 de novembro de 2004 em Toronto,

Canadá (40). No evento mais de 40 ideias foram apresentadas por operadoras de celu-

lar, fabricantes e institutos de pesquisa para evolução da UTRAN (do inglês, Universal

Terrestrial Radio Access Network) que é a base dos sistemas UMTS/WCDMA (Universal

Mobile Telecommunications Systems/Wideband Code Division Multiple Access). O 3GPP

levantou os seguintes requisitos, que deveriam ser atendidos pela nova tecnologia:

• Redução do custo por bit;

• aumento do número de serviços providos;

• flexibilidade da ocupação espectral (para bandas existentes e novas);

• arquitetura simplificada e interfaces abertas;

• consumo de potência adequada nos terminais da rede (e.g. ERB, dispositivos mó-

veis).

Após a proposta inicial do sistema que atendia a tais requisitos, em dezembro de 2004,

iniciou-se um estudo de viabilidade da implementação do LTE. O principal objetivo desse

estudo era estabelecer o cenário para a evolução da tecnologia de acesso via rádio do

3GPP – que apresentava alta taxa de dados, baixa latência e pacotes de dados otimizados

para transmissão RF. Durante o desenvolvimento foram pesquisados, entre outros tópicos:

meios para suporte de larguras de banda flex́ıveis acima de 20MHz, novos esquemas de

transmissão, tecnologia avançada de multi-antenas, otimização de arquiteturas existentes,

e separação funcional entre os nós da rede.

Um vasto conjunto de opções foi proposto nesse estudo inicial, que em dezembro de

2005, foi reduzido a hipótese de trabalho na qual o downlink (transmissão de dados da
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ERB para o terminal móvel) utilizaria a técnica de modulação OFDM, ao passo que o

uplink (transmissão de dados do terminal móvel para a ERB) utilizaria a técnica SC-

FDMA. Dentre as caracteŕısticas da SC-FDMA que motivaram sua adoção para o uplink

do sistema LTE, está o seu baixo valor de PAPR e a possibilidade de redução de custos

do transmissor – desejável para um dispositivo de baixo valor agregado como é o caso de

um aparelho celular.

Neste caṕıtulo, serão abordadas as principais caracteŕısticas funcionais espećıficas do

sistema SC-FDMA utilizado no enlace do uplink da tecnologia LTE.

3.1 Estruturas de Tempo e Frequência do Uplink LTE

Um sistema LTE pode operar em 6 posśıveis larguras de banda distintas, que vão de

1,4MHz a 20MHz. Cada canal é divido em subportadoras com banda de 15KHz. Todos

os sinais LTE tem seu peŕıodo de operação derivado de uma frequência de relógio de

30,72MHz (oriunda de 15kHz ⇥ 2048). Essa é a frequência de relógio requerida para uma

DFT de 2048 pontos gerar um sinal com uma largura de banda de 20MHz. Portanto, o

peŕıodo de relógio básico de um sistema LTE é dado por:

Ts =
1

30,72⇥ 106
⇡ 30,255ns (3.1)

A Tabela 8 a seguir apresenta os śımbolos utilizados nas especificações e relatórios

técnicos que descrevem o sistema LTE, e serão adotados ao longo desse caṕıtulo.

3.2 Quadros, Slots e Blocos de Recursos

As transmissões de dados, tanto no downlink quanto no uplink, são organizadas em

quadros de rádio com duração de 10ms.

Como indicado na Figura 20, cada quadro é constitúıdo por 20 slots, numerados de 0

a 19, com duração de 0,5ms. Uma dupla de slots consecutivos iniciando por um slot par

é referido como um subquadro.

O sistema LTE divide o canal f́ısico em unidades no plano tempo-frequência chamadas

de Blocos de Recursos (do inglês, RB ou Resource Blocks). Um RB tem duração de 0,5ms

(peŕıodo de 1 slot), e largura de banda de 180kHz (12 subportadoras). Um canal f́ısico

ocupa uma banda de um ou mais Blocos de Recursos, portanto a largura de banda de
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Tabela 8: Śımbolos utilizados para descrever o sistema LTE
Śımbolo Descrição

Ts Duração do peŕıodo de relógio utilizado em um sistema LTE: 1

30,72⇥10

6 s.

Tf Duração de um quadro de rádio: 10 ms

NUL
symb Número de śımbolos SC-FDMA por bloco de recursos.

NRB
SC Número de subportadoras por bloco de recursos: 12.

NUL
RB Número total de blocos de recursos no uplink.

MPUSCH
SC Número de total de portadoras alocadas pelo terminal móvel.

M
Número total de subportadoras, incluindo a area da banda de guarda.
Também é o número de pontos da IDFT do transmissor e da DFT do

receptor.

Figura 20: Estrutura de quadro do sistema LTE

um canal f́ısico é um múltiplo inteiro de 180kHz. A alocação de Blocos de Recursos deve

ser feita para blocos consecutivos, ou seja, a camada f́ısica do LTE utiliza SC-FDMA

com mapeamento localizado. A Figura 21 ilustra a estrutura de um bloco de recursos;

o conjunto de todos os blocos de recursos na banda dispońıvel do sistema constitui a

chamada grade de recursos. O número de blocos na grade de recursos pode variar de 6

(para canais de 1,4MHz) a 100 (para canais de 20MHz).

No domı́nio do tempo, cada slot do uplink pode carregar 6 ou 7 śımbolos SC-FDMA

(dependendo do modo de prefixo ćıclico utilizado). O sistema LTE utiliza slots com 6

śımbolos em cenários com células mais largas que apresentam alto atraso de propagação.

Essas células requerem um longo prefixo ćıclico para que a ICI seja evitada. Esse tipo



3.2 Quadros, Slots e Blocos de Recursos 53

Figura 21: Grade de recursos do uplink do sistema LTE

de prefixo ćıclico é referido como estendido. Em células menores, o sistema LTE utiliza

slots com 7 śımbolos, e um prefixo ćıclico reduzido chamado de prefixo ćıclico normal. A

Tabela 9 indica a duração do prefixo ćıclico para cada um dos dois modos de operação.

Tabela 9: Comparação entre os dois modos de prefixo ćıclico (normal e estendido)
Prefixo Ćıclico Normal Prefixo Ćıclico Estendido

NUL
symb 7 6

Número de ciclos
de relógio

160 (para śımbolo 0), 144 (para
śımbolos de 1 a 6)

512

Duração do
prefixo ćıclico

⇡ 5,21µs (para śımbolo 0),
⇡ 4,69µs (para śımbolos 1 a 6)

⇡ 16,67µs

Na Tabela 10 a seguir é apresentada as caracteŕısticas da grade de recursos para

cada um dos canais posśıveis para o sistema LTE. Note que, nessa tabela, o tamanho da

IDFT (M) é maior do que o número de subportadoras ocupadas. As subportadoras não

moduladas apresentam amplitude zero e constituem a banda de guarda no domı́nio da

frequência para prevenir irradiação eletromagnética fora da banda do canal.
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Tabela 10: Caracteŕısticas da Grade de Recurso

Largura de Banda NUL
RB

Número de
subportadoras

ocupadas
M

Taxa de
amostragem

Amostras
por slot

1,4MHz 6 72 128 1,92MHz 960

3MHz 15 180 256 3,84MHz 1920

5MHz 25 300 512 7,68MHz 3840

10MHz 50 600 1024 15,36MHz 7680

15MHz 75 900 1536 23,04MHz 11520

20MHz 100 1200 2048 30,72MHz 15360

3.2.1 Processamento Básico de Canal F́ısico no Uplink

O processamento básico realizado no Uplink do sistema LTE está representado na

Figura 22.

O LTE especifica duas técnicas de codificação de canal (ambas com taxa de 1

3

): co-

dificação convolucional tail-biting e codificação turbo (46). Cada codificador produz três

sequências de bits, correspondentes a taxa de codificação 1

3

. As sequências de bits são

reorganizadas, e então alimentam uma fila circular para ajuste de taxas. A sáıda da fila

circular é embaralhada com uma sequência Gold 1 (47) de tamanho 33.

Dependendo da qualidade do canal de transmissão pode-se utilizar 3 tipos de modula-

ção para os śımbolos de dado: QPSK, 16-QAM ou 64-QAM. Para os śımbolos de controle

é adotada modulação BPSK, para aumentar a confiabilidade da informação de controle

recebida. A sáıda da etapa de mapeamento de modulação é entregue a fase de modulação

SC-FDMA (que é a entrada do sistema genérico apresentado na Figura 15 do caṕıtulo

anterior).

A Transformada de pré-codificação corresponde a operação de DFT ilustrada na Fi-

gura 15. O número de pontos da DFT utilizada nessa etapa depende do número de

portadoras alocadas para a transmissão em um śımbolo SC-FDMA (MPUSCH
SC ). Para fa-

cilitar a implementação da DFT, o número de portadoras alocadas é restrito aos valores

posśıveis de serem obtidos através da equação a seguir.

1O termo não foi traduzido para evitar confusão com a sequência de Fibonacci, conhecida, em portu-
guês, como sequência de ouro ou sequência dourada.
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Figura 22: Diagrama do processamento de canal realizado no uplink do sistema LTE.

MPUSCH
SC = NRB

SC ⇥ 2↵2 ⇥ 3↵3 ⇥ 5↵5  NRB
SC ⇥NUL

RB (3.2)

Onde ↵
2

, ↵
3

e ↵
5

são inteiros não negativos. Por causa dessa limitação, o número de

blocos de recursos que pode ser alocado para um terminal móvel pertence ao conjunto dos

inteiros menores ou iguais a 100 que são múltiplos de 2, 3 e 5.

A etapa de mapeamento em blocos de recursos corresponde a etapa de mapeamento

do modulador genérico descrito anteriormente. Nessa etapa a sáıda da DFT de pré-

codificação é atribúıda as portadoras alocadas para a transmissão.

A fase de geração de sinal SC-FDMA corresponde a 4 etapas do modulador genérico

da Figura 15: IDFT, conversão paralelo-serial, adição do intervalo de guarda e conversão

digital-analógica. O resultado desse processamento é um sinal cont́ınuo sl(t) com duração

que depende do tipo de prefixo ćıclico utilizado (0,5
7

ms para CP normal e 0,5
6

ms para CP
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estendido). O ı́ndice l na notação do sinal cont́ınuo sl(t) é o ı́ndice temporal do elemento

de recurso, e pode assumir valores inteiros no intervalo [0,6] para um prefixo ćıclio normal,

ou valores inteiros no intervalor [0,5] para o prefixo ćıclico estendido. O quarto śımbolo

de cada slot (l = 3) é modulado por uma sequência de śımbolos com propriedades de

autocorrelação favoráveis, essa sequência é a referência de demodulação, e será utilizada

para auxiliar o processo de equalização proposto neste trabalho.

Finalmente, o sinal sl(t) modula a portadora de radiofrequência (fc Hz) atribúıda ao

terminal móvel.

3.3 Estrutura do Sinal de Referência

A sequência de referência, utilizada para estimação de canal e para demodulação

coerente na estação rádio-base, é uma sequência com baixa autocorrelação nos lóbulos

laterais (48).

Se o número de blocos de recursos alocados para uma transmissão for menor ou igual

a 2, o sinal de referência é calculado pela equação a seguir.

ru,v(n) = ej'(n)
⇡
4 , 0  n < MRB

SC (3.3)

Onde o valor de '(n) é dado pela Tabela 11 e pela Tabela 12. Se o número de

blocos de recursos for maior que 2, o sinal de referência é gerado usando sequências

CAZAC (Amplitude Constante e Autocorrelação Zero), tais como as sequências Zado↵-

Chu polifásicas (48). Sequências Zado↵-Chu CAZAC são definidas pela equação 3.4, onde

r e L são números inteiros primos entre si e q é qualquer número inteiro.

ak =

8

<

:

e
�j2⇡ r

L

⇣
k2

2 +qk
⌘

, 8k 2 Z|k < L ^ k mod 2 = 0

e�j2⇡ r
L(

k(k+1)
2 +qk), 8k 2 Z|k < L ^ k mod 2 = 1

(3.4)
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Tabela 11: Definição de '(n) para alocação de 1 RB
u '(0), · · · ,'(11)
0 -1 1 3 -3 3 3 1 1 3 1 -3 3
1 1 1 3 3 3 -1 1 -3 -3 1 -3 3
2 1 1 -3 -3 -3 -1 -3 -3 1 -3 1 -1
3 -1 1 1 1 1 -1 -3 -3 1 -3 3 -1
4 -1 3 1 -1 1 -1 -3 -1 1 -1 1 3
5 1 -3 3 -1 -1 1 1 -1 -1 3 -3 1
6 -1 3 -3 -3 -3 3 1 -1 3 3 -3 1
7 -3 -1 -1 -1 1 -3 3 -1 1 -3 3 1
8 1 -3 3 1 -1 -1 -1 1 1 3 -1 1
9 1 -3 -1 3 3 -1 -3 1 1 1 1 1
10 -1 3 -1 1 1 -3 -3 -1 -3 -3 3 -1
11 3 1 -1 -1 3 3 -3 1 3 1 3 3
12 1 -3 1 1 -3 1 1 1 -3 -3 -3 1
13 3 3 -3 3 -3 1 1 3 -1 -3 3 3
14 -3 1 -1 -3 -1 3 1 3 3 3 -1 1
15 3 -1 1 -3 -1 -1 1 1 3 1 -1 -3
16 1 3 1 -1 1 3 3 3 -1 -1 3 -1
17 -3 1 1 3 -3 3 -3 -3 3 1 3 -1
18 -3 3 1 1 -3 1 -3 -3 -1 -1 1 -3
19 -1 3 1 3 1 -1 -1 3 -3 -1 -3 -1
20 -1 -3 1 1 1 1 3 1 -1 1 -3 -1
21 -1 3 -1 1 -3 -3 -3 -3 -3 1 -1 -3
22 1 1 -3 -3 -3 -3 -1 3 -3 1 -3 3
23 1 1 -1 -3 -1 -3 -1 3 -3 1 -3 3
24 1 1 3 1 3 3 -1 1 -1 -3 -3 1
25 1 -3 3 3 1 3 3 1 -3 -1 -1 3
26 1 3 -3 -3 3 -3 1 -1 -1 3 -1 -3
27 -3 -1 -3 -1 -3 3 1 -1 1 3 -3 -3
28 -1 3 -3 3 -1 3 3 -3 3 3 -1 -1
29 3 -3 -3 -1 -1 -3 -1 3 -3 3 1 -1



3.3 Estrutura do Sinal de Referência 58

T
ab

el
a
12
:
D
efi
n
iç
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As sequências definidas pelas equações (3.3) e (3.4) apresentam as seguintes proprie-

dades:

• Amplitude constante;

• autocorrelação circular igual a zero;

• resposta em frequência plana;

• baixa correlação cruzada circular entre duas sequências, posto que L é um número

primo.

A ortogonalidade entre as sequências de referência dos diversos terminais pode ser

obtida por técnicas de multiplexação em frequência, tempo ou código. Na multiplexação

em frequência, um conjunto distinto de subportadoras é selecionado para o envio dos

sinais de referência. Na multiplexação em tempo, cada terminal envia sua sequência de

referência em instantes diferentes de tempo. Na multiplexação em código, a sequência

de cada usuário é constrúıda de maneira que possua baixa correlação cruzada com as

sequências dos demais terminais. Duas sequências Zado↵-Chu CAZAC diferentes, por

exemplo, são ortogonais no domı́nio de código.

O uplink do sistema LTE utiliza multiplexação em frequência para transmissões com

uma única antena, e multiplexação em código para transmissões multiusuário com múlti-

plas antenas (técnica MIMO, Multiple-Input Multiple-Output).
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4 Modelos de Canal

A modelagem de um canal de transmissão para projeto e desenvolvimento de siste-

mas de telecomunicações implica em extensivo trabalho de medidas de campo, onde as

carateŕısticas do canal devem ser levantadas para as frequências e largura de banda mais

relevantes para o sistema em questão (49).

Assim, muitos institutos e grupos de pesquisa ao redor do mundo descrevem modelos

de canal apropriados para os mais diversos cenários de comunicação sem fio. Com base

nos parâmetros levantados por essas instituições é posśıvel realizar o projeto e análise

de desempenho de sistemas de telecomunicações. Tais parâmetros descrevem modelos

reaĺısticos do ambiente que o objeto de estudo irá operar.

Uma das formas utilizadas para caracterizar um modelo de canal de transmissão com

multipercurso é através do chamado perfil de atraso de potência (PDP – do inglês, Power

Delay Profile) (50). O PDP é descrito por uma tabela que define o canal por meio das

atenuações, atrasos e frequências de Doppler de cada um dos múltiplos percursos. Com

base no PDP de um determinado canal, sua resposta impulsiva variante no tempo pode

ser caracterizada no domı́nio discreto, como segue:

h(t) =

*(

hn(t) = an · cos(2⇡fDnt), 8n 2 T
hn(t) = 0, 8n /2 T

�

�

�

�

�

n 2 Z ^ 0  nmax(T )

+

(4.1)

Na equação 4.1, T é o conjunto de todos os atrasos enumerados no PDP em número

de amostras, e an e fDn são, respectivamente, a atenuação máxima e a frequência de

Doppler do percurso cujo atraso é de n amostras. Na Tabela 13 é apresentado o exemplo

de um PDP de um canal de transmissão com multipercurso de três caminhos e frequência

de amostragem de 1MHz.

Os atrasos de 0, 10 e 15µs equivalem no domı́nio discreto, a uma taxa de amostragem

de 1MHz, a atrasos de 0, 10, e 15 amostras respectivamente (n = bt ·Fsc, onde b·c denota
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Tabela 13: Exemplo de perfil de atraso de potência
Atraso do

caminho [µs]
Atenuação do

Caminho
Frequência de Doppler

do caminho [Hz]
0 1,00 0
10 0,25 0
15 0,75 5

a operação piso). Portanto, para o sistema do exemplo T = {0,10,15}. E a resposta

impulsiva variante no tempo do canal é dada por:

h(t) = h h
0

(t) = 1 h
10

(t) = 0,25 h
15

(t) = 0,75 cos(2⇡5t) hn(t) = 0|8n /2 T i (4.2)

Nas próximas sessões serão discutidos modelos de canal utilizado para enlaces de

telefonia móvel, e serão apresentados os modelos utilizados na etapa experimental deste

trabalho.

4.1 Modelos de Canal ITU

Os modelos de canal ITU foram criados para a pesquisa de sistemas de acesso por rádio

de terceira geração IMT-2000 (International Mobile Telecommunications-2000 ) (51). Os

principais cenários explorados pela ITU, na época, foram:

• Interior de escritório;

• exterior para interior de escritório;

• pedestre;

• e veicular.

Tendo esses cenários como referência, foram estabelecidos quatro modelos de canais:

ITU Pedestrian A Speed 3km/h (PA3), ITU Pedestrian B Speed 3km/h (PB3), ITU Vehi-

cular A Speed 30km/h (VA30), ITU Vehicular A Speed 120km/h (VA120). Os perfis de

atraso de potência desses canais são apresentados nas Tabelas 14 a 16.

Esses perfis podem ser utilizados com uma frequência de Doppler (fd) próxima daquela

relativa a velocidade descrita no nome do canal (equação 4.3, onde fc é a frequência central
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Tabela 14: Perfil de atraso de potência para canal PA3
Atraso [ns] Atenuação do Caminho [dB]

0 0
110 -9,7
190 -19,2
410 -22,8

Tabela 15: Perfil de atraso de potência para canal PB3
Atraso [ns] Atenuação do Caminho [dB]

0 0
200 -0,9
800 -4,9
1200 -8,0
2300 -7,8
3700 -23,9

Tabela 16: Perfil de atraso de potência para canais VA30 e VA120
Atraso [ns] Atenuação do Caminho [dB]

0 0
310 -1,0
710 -9,0
1090 -10,0
1730 -15,0
2510 -20,0
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do canal de transmissão e v é a velocidade de deslocamento dos terminais, e c é a velocidade

da luz).

fd =
fc · v
c

(4.3)

4.2 Modelos de Canal ITU Estendidos

A avaliação das técnicas empregadas no LTE demanda modelos com uma largura

de banda superior à aquelas dos canais estabelecidos pela ITU em (51). Desse modo, a

3GPP propõem alterações nos modelos apresentados pela ITU para atender a largura de

banda exigida para o sistema LTE, criando assim outros três perfis de atraso de potencia:

Extended Pedestrian A (EPA), Extended Vehicular A (EVA), Extended Typical Urban

(ETU).

O desempenho do equalizador proposto neste trabalho foi testado nesses três canais

com diferentes condições de efeito Doppler.

4.2.1 EPA 5Hz

O modelo EPA apresenta baixo atraso de propagação, e reproduz a situação de um

pedestre transitando por uma área urbana com células relativamente pequenas (ou até

mesmo células com cerca de 2km para áreas suburbanas (49)).

A Tabela 17 apresenta o PDP para um canal EPA estático.

Tabela 17: PDP do modelo de canal EPA
Atraso [ns] Atenuação do Caminho [dB]

0 0,0
30 -1,0
70 -2,0
80 -3,0
110 -8,0
190 -17,2
410 -20,8

A Figura 23 apresenta o módulo da resposta em frequência do canal EPA.

No modelo EPA, pode ser definida uma frequência máxima de Doppler de 5Hz (para

a frequência de 2,5GHz equivale a uma velocidade de deslocamento de aproximadamente
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Figura 23: Resposta em frequência do canal EPA.

2km/h). As simulações realizadas nesse trabalho utilizaram o espectro Doppler de Jakes

(52) para a modelagem do canal dinâmico.

O gráfico da Figura 24 apresenta o módulo da resposta em frequência e sua variação

em função do tempo para o canal EPA 5Hz.

Figura 24: Resposta em frequência do canal EPA5Hz.
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4.2.2 EVA 5Hz e EVA 70Hz

O modelo de canal EVA apresenta atraso de propagação médio, quando compa-

rado com os outros modelos. Esse modelo de canal reproduz a situação de um usuário

locomovendo-se por meio de um véıculo automotor.

A Tabela 18 apresenta o PDP para um canal EVA estático.

Atraso [ns] Atenuação do Caminho [dB]
0 0,0
30 -1,5
150 -1,4
310 -3,6
370 -0,6
710 -9,1
1090 -7,0
1730 -12,0
2510 -16,9

Tabela 18: PDP para modelo de canal EVA estático

A Figura 25 apresenta o módulo da resposta em frequência do canal EVA estático.

Figura 25: Resposta em frequência do canal EVA

Por meio do canal EVA é posśıvel obter dois modelos de canais com Doppler: EVA 5Hz

e EVA 70Hz. Para uma frequência de 2,5GHz, como é o caso do LTE, essas frequências

de Doppler equivalem a uma velocidade de 2km/h e 30km/h, respectivamente.
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Os gráficos das Figuras 26 e 27 apresentam o módulo da resposta em frequência e

sua variação em função do tempo para os canais EVA 70Hz e EVA 300Hz, assumindo um

espectro Doppler de Jakes.

Figura 26: Resposta em frequência do canal EVA 5Hz

Figura 27: Resposta em frequência do canal EVA 70Hz
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4.2.3 ETU 70Hz e ETU 300Hz

O modelo de canal ETU é o que apresenta maior atraso de propagação. O atraso

máximo do perfil de atraso de potência desse modelo é 5000ns, que na realidade não é

muito comum em um ambiente urbano. Esse modelo de canal se aplica a casos extremos

do cenário urbano, suburbano e rural que ocorrem raramente, mas são muito importantes

na avaliação do desempenho do sistema LTE em situações mais desafiadoras.

A Tabela 19 apresenta o PDP para um canal ETU estático.

Tabela 19: PDP para modelo de canal ETU estático
Atraso [ns] Atenuação do Caminho [dB]

0 -1,0
50 -1,0
120 -1,0
200 0,0
230 0,0
500 0,0
1600 -3,0
2300 -5,0
5000 -7,0

A Figura 28 apresenta o módulo da resposta em frequência do canal ETU.

Figura 28: Resposta em frequência do canal ETU

No modelo ETU, podem ser definidas frequências máximas de Doppler de 70Hz e
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300Hz.

Os gráficos das Figuras 29 e 30 apresentam o módulo da resposta em frequência e sua

variação em função do tempo para os canais ETU 70Hz e ETU 300Hz assumindo espectro

de Doppler de Jakes.

Figura 29: Resposta em frequência do canal ETU 70Hz

Figura 30: Resposta em frequência do canal ETU 300Hz
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5 Equalizador Concorrente
Aplicado a SC-FDMA

Como mencionado no caṕıtulo 2 deste trabalho, um dos desafios em realizar a equa-

lização no domı́nio da frequência em um sistema SC-FDMA está no fato da detecção dos

śımbolos nesse sistema ocorrer no domı́nio do tempo.

A Figura 31 apresenta a arquitetura do equalizador em frequência proposto para

operar no contexto de um sistema SC-FDMA. Na figura, os blocos em azul representam

dados e operações realizadas no domı́nio do tempo, enquanto que os blocos amarelos

representam dados e operações realizadas no domı́nio da frequência.

Figura 31: Arquitetura de um equalizador genérico para um sistema SC-FDMA

O sinal recebido é amostrado com um frequência duas vezes maior do que a taxa

de śımbolo (técnica de amostragem fracionária). Então, as amostras pares (dados) e as

amostras ı́mpares (eco) são armazenas em dois vetores distintos. Cada um desses vetores

é transformado para o domı́nio da frequência por meio de uma Transformada Discreta de

Fourier (DFT).
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O processo de equalização no domı́nio da frequência se dá por meio de uma combi-

nação linear das amostras em frequências com predominância de eco e das amostras em

frequência com predominância do dado enviado – onde os coeficientes são adaptados, a

cada śımbolo recebido, a fim de melhorar o processo de equalização.

A combinação linear dos vetores de eco e dados é submetida a uma Transformada Dis-

creta de Fourier Inversa (IDFT), onde as amostras equalizadas no domı́nio da frequência

serão transformadas em amostras no domı́nio do tempo que, caso o processo de equali-

zação tenha sido bem sucedido, aproximar-se-ão da sequência de śımbolos originalmente

transmitida.

A sequência gerada na sáıda da IDFT é avaliada para quantificar o quão exato foi o

processo de equalização. Com base nessa avaliação, o vetor de pesos do combinador linear

é atualizado com o intuito de melhorar a desconvolução de canal dos próximos śımbolos.

Neste caṕıtulo, serão propostas modificações dos equalizadores descritos na seção 2.2

para que possam ser utilizados em um sistema SC-FDMA.

5.1 Alteração do Algoritmo LMS

Uma vez que o algoritmo LMS é supervisionado, sua adaptação para o uso no receptor

do uplink do sistema LTE é relativamente simples. Nesse equalizador, a medição do erro

pode ser realizada no domı́nio da frequência, para tanto deve ser armazenada no receptor

a transformada de Fourier da sequência de treino, ou a sequência de treino deve ser

definida no domı́nio da frequência (como ocorre com os sinais de referência de modulação

do sistema LTE).

A Figura 32 ilustra o algoritmo LMS utilizando essa arquitetura (note que, para fins

de simplificação, utilizou-se a representação vetorial, portanto as operações descritas nesse

diagrama são realizadas sobre vetores).

Uma vez definido o cálculo do vetor de erro (E), podemos deduzir a fórmula de

atualização dos vetores de peso utilizando a Regra Delta. Conforme segue:

J =
1

2
E
n

|D� Ŝ|2
o

= lim
n!1

J(n) (5.1)

Onde E{·} denota o operador valor esperado.



5.1 Alteração do Algoritmo LMS 71

Figura 32: Algoritmo LMS proposto para SC-FDMA

J(n) =
1

2

n

|D� Ŝ(n)|2
o

(5.2)

Bp(n+ 1) = Bp(n) + ⌘LMS · (�rpJ(n)) , p = 0,1 (5.3)

OndeB
0

é o vetor com os coeficientes que multiplicam as amostras com predominância

de dados, B
1

é o vetor com os coeficientes que multiplicam as amostras com predominância

de eco, ⌘LMS é o passo de adaptação do algoritmo (⌘LMS > 0), e

rpJ = rR
p J+ jrI

pJ =
@J

@Re{Bp}
+ j

@J

@Im{Bp}
(5.4)

é o p-ésimo componente do vetor gradiente complexo de J em relação ao vetor Bp.

Substituindo 5.2 em 5.5,

rpJ =
1

2

"

@|D� Ŝ(n)|2

@Re{Bp}
+ j

@|D� Ŝ(n)|2

@Im{Bp}

#

(5.5)

Mas,

|D� Ŝ|2 = (Re{D}�Re{Ŝ})2 + (Im{D}� Im{Ŝ})2

=

(

Re{D}�
1

X

k=0

[Re{Bk}Re{Rk}� Im{Bk}Im{Rk}]
)

2

+

(

Im{D}�
1

X

k=0

[Re{Bk}Im{Rk}+ Im{Bk}Re{Rk}]
)

2

(5.6)

Assim, podemos escrever as derivadas da equação 5.5 como segue.
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@|D� Ŝ(n)|2

@Re{Bp}
= 2

✓

[Re{D}�Re{Ŝ}]


@Re{D}
@Re{Bp}

�Re{Rp}
�

+[Im{D}� Im{Ŝ}]


@Im{D}
@Re{Bp}

� Im{Rp}
�◆ (5.7)

@|D� Ŝ(n)|2

@Im{Bp}
= 2

✓

[Re{D}�Re{Ŝ}]


@Re{D}
@Im{Bp}

+ Im{Rp}
�

+[Im{D}� Im{Ŝ}]


@Im{D}
@Im{Bp}

� Im{Rp}
�◆ (5.8)

Mas como D é um valor constante, todas as derivadas das equações 5.7 e 5.8 são nulas.

Assim, podemos substituir 5.7 e 5.8 em 5.5.

�rpJ =
⇣h

Re{D}�Re{Ŝ}
i

Re{Rp}+
h

Im{D}� Im{Ŝ}
i

Im{Rp}
⌘

+j
⇣h

Im{D}� Im{Ŝ}
i

Re{Rp}�
h

Re{D}�Re{Ŝ}
i

Im{Rp}
⌘ (5.9)

Substituindo 5.9 em 5.3 se obtém a regra de atualização dos vetores de pesos.

Bp(n+ 1) = Bp(n) + ⌘LMS

·
h⇣h

Re{D}�Re{Ŝ}
i

Re{Rp}+
h

Im{D}� Im{Ŝ}
i

Im{Rp}
⌘

+j
⇣h

Im{D}� Im{Ŝ}
i

Re{Rp}�
h

Re{D}�Re{Ŝ}
i

Im{Rp}
⌘i

, p = 0,1

(5.10)

Visto que E(n) = D(n)� Ŝ(n), 5.10 pode ser escrita como:

Bp(n+ 1) = Bp(n) + ⌘LMS

· [(Re{E}Re{Rp}+ Im{E}Im{Rp})
+j (Im{E}Re{Rp}� Im{E}Im{Rp})]

(5.11)

Mas,
"

(Re{E}Re{Rp}+ Im{E}Im{Rp})+
j (Im{E}Re{Rp}� Im{E}Im{Rp})

#

= E ·R⇤
p (5.12)

Portanto, a regra de atualização dos vetores de pesos pode ser reescrita, de maneira

mais convenientemente, como segue.

Bp(n+ 1) = Bp(n) + ⌘LMS · E ·R⇤
p (5.13)



5.2 Alteração do Algoritmo DD 73

5.2 Alteração do Algoritmo DD

Diferente do algoritmo LMS, a alteração do equalizador DD para operar em um sis-

tema SC-FDMA não ocorre de maneira tão direta. Isso se deve ao fato do equalizador

DD tratar-se de um algoritmo não supervisionado, e para seu funcionamento é necessário

que os śımbolos do sinal que se está equalizando apresente uma determinada estrutura – o

que não ocorre com o sinal SC-FDMA no domı́nio da frequência. A Figura 33 ilustra essa

situação, onde é apresentado um conjunto de śımbolos 16QAM no tempo, e os śımbolos

complexos da Transformada de Fourier dessa sequência.

Figura 33: Śımbolos IQ no domı́nio do tempo e da frequência

Na Figura 34 são ilustradas as modificações realizadas no algoritmo DD para seu

funcionamento em um sistema SC-FDMA.

Figura 34: Equalizador DD proposto para SC-FDMA

Tal como ocorre em um sistema monoportadora, os śımbolos equalizados são submeti-

dos a um quantizador (Q{·}, que retorna o śımbolo pertencente ao alfabeto mais próximo
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de seu argumento), com a única diferença que ao invés dessa operação ser realizada em

um escalar ela é realizada no vetor que representa um śımbolo SC-FDMA.

Logo após, é calculado o vetor de erro eDD, que é obtido pela subtração da sáıda do

quantizador pelo vetor de śımbolos equalizados s̃. Então, o vetor de erro é convertido

para o domı́nio da frequência por uma DFT, obtendo-se o vetor de erro EDD. Esse

vetor é utilizado para calcular a função de custo J, que guiará o algoritmo de Gradiente

Estocástico para o minimização do erro em cada uma das subportadoras.

Note que, uma vez obtido o vetor de erro no domı́nio da frequência, o processo de

atualização dos vetores de pesos se dá tal qual ocorre no algoritmo LMS proposto na

subseção anterior. Ou seja:

Bp(n+ 1) = Bp(n) + ⌘DD · EDD ·R⇤
p

= Bp(n) + ⌘DD ·DFT{Q{ŝ(n)}� ŝ(n)} ·R⇤
p

(5.14)

Onde, ⌘DD é o passo de adaptação do algoritmo DD.

5.3 Alteração do Algoritmo CMA

Por tratar-se de um algoritmo não supervisionado, assim como o método DD, o CMA

também exige que exista uma determinada estrutura nos śımbolos a serem equalizados.

Portanto, na modificação do algoritmo CMA, a avaliação do processo de equalização neces-

sita ser realizada no domı́nio do tempo (domı́nio onde a constelação apresenta estrutura).

Figura 35: Equalizador CMA proposto para SC-FDMA

Os elementos do vetor com śımbolos equalizados s̃ são submetidos a operação | · |2,
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Tabela 20: Vetores de erro de equalização para cada algoritmo
Algoritmo EALG

LMS ELMS = D� Ŝ
DD EDD = DFT{Q{s̃}� s̃}
CMA ECMA = DFT{s̃(� � |s̃|2)}

que retorna o quadrado do módulo de cada elemento. Após, para obter-se o valor do vetor

de erro no tempo e, o quadrado do módulo de s̃ é subtráıdo do vetor � – que é um vetor

com todos os elementos igual a constante de dispersão da constelação �.

Para obter a regra de atualização dos vetores de pesos é utilizada a semelhança entre

os algoritmos LMS, DD e CMA, introduzida na subseção 2.2.2. Independente do método

utilizado para a equalização, a atualização dos vetores de pesos se dá pela seguinte regra

genérica:

Bp(n+ 1) = Bp(n) + ⌘ALG · EALG ·R⇤
p (5.15)

onde EALG é o vetor de erro de equalização no domı́nio da frequência do algoritmo utili-

zado, e ⌘ALG é o passo de adaptação do algoritmo.

A tabela a seguir apresenta o cálculo do vetor de erro de equalização para cada um

dos algoritmos mencionados anteriormente.

Assim, podemos substituir em 5.15 o valor de ECMA, obtendo a regra de atualização

para o algoritmo CMA.

Bp(n+ 1) = Bp(n) + ⌘CMA · [DFT{s̃(� � |s̃|2)}] ·R⇤
p (5.16)

5.4 Alteração do Algoritmo Concorrente

Uma vez definido o método de atualização dos algoritmos CMA e DD, podemos propor

um equalizador onde os dois algoritmos operem cooperativamente para a redução do erro

de equalização. A Figura 36 a seguir apresenta a estrutura do Equalizador Concorrente

modificado para operar em sistemas SC-FDMA.

Nesse contexto, o algoritmo CMA é implementado como definido na seção 5.3. Então,

após a atualização dos vetores de peso pelo algoritmo CMA, é avaliada a convergência do

processo de adaptação. Dependendo do grau de convergência do equalizador, o algoritmo
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DD é ativado – essa operação define um elo não-linear entre o método CMA e o DD de

maneira a evitar que a atualização do vetor de pesos pelo DD eleve o ńıvel de erro de

equalização do algoritmo CMA.

A fim de medir o grau de convergência do equalizador, após a atualização do vetor de

pesos pelo método CMA é calculado quantos śımbolos do vetor s̃ mudaram de região de

decisão.

Figura 36: Diagrama modificado do Algoritmo Concorrente para operar em sistemas SC-
FDMA

A função ⇠, definida em 5.17, representa o grau de convergência do processo de equa-

lização.

⇠(n) =
#{s̃i|8s̃i 2 s̃(n) ^ 8s̃0i 2 s̃0(n) ^Q{s̃i} = Q{s̃0i}}

#s̃
(5.17)

onde #{·} é o operador cardinalidade, s̃ é o vetor com os śımbolos equalizados antes da

atualização do vetor de pesos e s̃0 é o vetor com os śımbolos equalizados após a atualização

do vetor de pesos pelo algoritmo CMA. O valor de ⇠ 2 R|0  ⇠  1, onde o valor 0

representa que todos os śımbolos mudaram de região de decisão e 1 representa que todos

os śımbolos permaneceram na mesma região de decisão.

Baseado nessa função de convergência, nas próximas subseções serão analisados pos-

śıveis elos não-lineares que serão avaliados nas simulações.
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5.4.1 Elo Não-Linear Trivial ( 0)

O primeiro elo não-linear vem da versão do Equalizador Concorrente para sistemas

monoportadora. Ele pode ser descrito pela função  
0

definida em 5.18.

 
0

(⇠) =

(

1, ⇠ = 1

0, ⇠ < 1
(5.18)

onde ⇠ é o grau de convergência do algoritmo. Ou seja, o método DD é executado, se e

somente se, nenhum dos śımbolos de s̃ mudar de região de decisão após a atualização do

equalizador pelo método CMA.

Apesar dessa função provir diretamente do elo proposto em (18), cabe o estudo de

outras funções de ativação para o método DD, uma vez que, para esse novo contexto, em

que a avaliação é realizada em blocos de śımbolos, a adoção de uma função tão conserva-

dora, como é o caso de  
0

, pode aproximar o funcionamento do Algoritmo Concorrente ao

funcionamento do algoritmo CMA-DD – devido ao fato do método CMA precisar atingir

um alto grau de convergência para que o método DD comece a atuar.

5.4.2 Elo Não-Linear Identidade ( 1)

O segundo elo não-linear entre os algoritmos CMA e DD que será testado é descrito

pela função  
1

, definida em 5.19.

 
1

(⇠) = ⇠ (5.19)

Ou seja, a ativação do algoritmo DD se dá diretamente proporcional ao grau de

convergência do equalizador. Com essa função, o algoritmo DD começa a atuar, com uma

intensidade considerável, mesmo antes de se atingir um grau razoável de convergência.

Portanto, é necessário avaliar se a utilização dessa função de ativação para o método DD

não causará a divergência do Equalizador Concorrente.

As funções definidas nas próximas seções visam concentrar a atualização via o método

DD quando se atingir um grau de convergência do sistema mais alto.
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5.4.3 Elo Não-Linear Quadrático ( 2)

O elo não-linear quadrático visa concentrar a predominância da atuação do algoritmo

DD na atualização dos vetores de pesos para graus de convergência mais elevados. A

função de ativação  
2

é definida na equação 5.20.

 
2

(⇠) = ⇠2 (5.20)

O gráfico de  
2

em função do grau de convergência do algoritmo pode ser analisado

na Figura 37. Note que para o algoritmo DD receber uma ativação de mais de 50%, o

grau de convergência deve ser superior a 70%.

Figura 37: Função de ativação quadrática

5.4.4 Elo Não-Linear Sigmoidal ( 3)

A função sigmoide é utilizada no projeto de redes neurais artificiais como função de

ativação entre as diversas camadas da rede (53) (54). A função de ativação sigmoidal  
3

é descrita pela equação 5.21.

 
3

(⇠,�,⌧) =
1

1 + e��(⇠�⌧)
(5.21)

Na realidade, essa equação define uma classe de curvas, onde o parâmetro ⌧ define o
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ponto em que  
3

vale 0,5 (50% de ativação) e �
4

é a declividade da curva nesse ponto.

No gráfico da Figura 38 pode ser observada a influência do parâmetro ⌧ , e no gráfico da

Figura 39 pode ser observada a influência do parâmetro � na curva gerada.

É posśıvel perceber que para valores de ⌧ mais próximos de 1, a função de ativação

torna o algoritmo mais conservador (exige um grau de convergência maior para atuação do

método DD). Bem como, para valores menores de � é realizada um transição mais suave

entre o modo CMA e o modo concorrente, ao passo que valores de � maiores descrevem

uma transição mais abrupta entre os dois modos.

5.4.5 Elo Não-Linear Degrau ( 4)

O elo não-linear por função degrau define um limiar de grau de convergência a partir

do qual o método DD atuará no equalizador. Essa função de ativação é uma generalização

da função  
0

, e uma especialização da função  
3

(caso em que � ! 1). A função de

ativação degrau é definida na equação 5.22 e tem como parâmetro o valor do limiar ⌧ .

 
4

(⇠,⌧) =

(

1, ⇠ � ⌧

0, ⇠ < ⌧
(5.22)

5.4.6 Inicialização dos Vetores de Pesos

Os valores de inicialização dos vetores de pesos é importante para evitar a divergência

da função de custo do Equalizador Concorrente, bem como evitar que seu processo de

minimização convirja para um mı́nimo local.

Para o equalizador implementado nesse trabalho adotou-se o processo de inicializa-

ção proposto por D’Agostini em (5), onde os vetores de pesos B
0

e B
1

tem todos seus

elementos inicializados com o valor 1p
2

+ j0. Ou seja, uma vez que os vetores B
0

e B
1

representam os coeficientes de um combinador linear no domı́nio da frequência, esse mé-

todo de inicialização assume a priori que metade da potência dos śımbolos provêm das

amostras de dado e outra metade provém das amostras de eco.

5.4.7 Correção de Fase

Um dos problemas da utilização do algoritmo CMA é que, após a convergência, a

constelação pode sofrer um giro de fase residual ✓. Isso deve-se ao fato desse algoritmo
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Figura 38: Curvas sigmoidais para diferentes valores de ⌧(� = 10)

Figura 39: Curvas sigmoidais para diferentes valores de �(⌧ = 0,5)
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ser não supervisionado e do seu sinal de referência não carregar informação de fase, o que

pode ser constatado pela equação (72).

|s|2 = |s · ej✓|2 (5.23)

onde s é um śımbolo complexo qualquer.

No caso do algoritmo DD, que também é da classe dos equalizadores não supervi-

sionados, considerando-se que esse equalizador está desconvoluindo o canal de um sinal

modulado em uma constelação QAM quadrada, a constelação equalizada pode sofrer um

giro de fase múltiplo de 90�. Isso deve-se ao fato de que para uma constelação QAM a

igualdade definida na equação 5.24 torna-se verdadeira.

E{\(s)} = E{\(s · ejn90�)}, 8n 2 Z (5.24)

onde E{·} é o operador valor esperado, \(·) é o operador ângulo e s é um śımbolo de um

alfabeto QAM.

Portanto é necessário prover um mecanismo de correção de fase do algoritmo. Neste

trabalho, os śımbolos de referência do sistema LTE foram utilizados como maneira de

mensurar o giro de fase, e então corrigi-lo. Assim, a cada śımbolo de referência recebido

a sáıda do equalizador é comparada com o śımbolo de referência, e a correção de fase é

executada.

Uma vez que a Transformada de Fourier de um sinal é uma operação linear, esse

operador obedece o prinćıpio da homogeneidade, assim um giro de fase constante no

tempo (domı́nio em que o sinal de erro dos algoritmos CMA e DD é medidos) implica

em um giro idêntico em todas as amostras do domı́nio da frequência e vice-e-versa. Tal

asserção é expressa pela equação 5.25.

DFT{s} = S , DFT{s · ej✓} = S · ej✓ (5.25)

Assim, sendo a correção do giro de fase dos śımbolos no domı́nio do tempo, pode ser

feito através de um giro contrário nos coeficientes dos vetores de peso. Então, a cada

śımbolo de referência D recebido, a seguinte operação é realizada nos vetores de pesos.

Bk(n+ 1) = Bk(n) ·
 

D · |Ŝ(n)|
Ŝ(n) · |D|

!

(5.26)
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Essa operação garante que, mesmo utilizando-se dois métodos adaptativos não super-

visionados, após a convergência não haverá nenhuma giro de fase residual na constelação

equalizada.

5.4.8 Procedimento do Algoritmo Concorrente para SC-FDMA

A tabela a seguir descreve os passos do Equalizador Concorrente considerando seu

funcionamento por um tempo infinito.

Tabela 21: Passos do Algoritmo Concorrente

Etapa Procedimento

1

Inicialização do contador de śımbolos SC-FDMA

i = 0

Inicialização dos vetores de pesos

B
0

=



1

2
+ j0

�

B
1

=



1

2
+ j0

�

onde
⇥

1
2 + j0

⇤

é um vetor com o valor 1

2

+ j0 em todas as posições.

2

Cálculo da sáıda do equalizador antes da adaptação

Ŝ0(i) = BT
0

(i)R
0

(i) +BT
1

(i)R
1

(i)

s̃0(i) = IDFT{Ŝ0(i)}

onde R
0

e R
1

são 2 vetores com a transformada de Fourier da sequência

de amostras pares e ı́mpares obtidas por amostragem fracionária.
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Etapa Procedimento

3

Correção de Fase

Se i mod NUL
symb = 3

• Bp(i+ 1) = Bp(i) · D| ˆS0
(i)|

ˆS0
(i)|D|

• Vai para passo 10

Senão

• Vai para passo 4

onde NUL
symb é o número de śımbolos SC-FDMA por slot. (6 para CP

estendido, 7 para CP normal).

4

Cálculo do erro CMA

eCMA(i) = s̃0(i) · (� � |s̃0(i)|2)

ECMA(i) = DFT{eCMA(i)}

5

Atualização dos vetores de peso pelo método CMA

B0
p(i) = Bp(i) + ⌘CMAECMA(i)Rp(i)

⇤, p = 0,1

6

Cálculo da sáıda do equalizador após a atualização pelo método CMA

Ŝ00(i) = B0T
0

(i)R
0

+B0T
1

(i)R
1

s̃00(i) = IDFT{Ŝ00(i)}

7

Cálculo do grau de convergência

⇠(i) =
#{s̃i|8s̃i 2 s̃i ^ 8s̃0i 2 s̃0i ^Q{s̃i} = Q{s̃0i}}

#{s̃0(i)}
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Etapa Procedimento

8

Cálculo do erro DD

eDD(i) = Q{s̃00(i)}� s̃00(i)

EDD(i) = DFT{eDD}

9

Atualização dos vetores de peso pelo método DD

Bp(i+ 1) = B0
p(i) +  (⇠(i)) · ⌘DDEDD(i)R

⇤
p(i), p = 0,1

onde  (·) é o elo não linear entre o algoritmo CMA e o DD, e é uma

função do grau de convergência do equalizador.

10

Incremento do contador de śımbolos SC-FDMA e laço

i = i+ 1;

Vai para passo 2.
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6 Simulação e Resultados

Afim de otimizar e testar o desempenho do equalizador propostos foi desenvolvido o

ambiente de simulação ilustrado na Figure 1.

O modelo do transmissor foi descrito em C++, utilizando-se o framework SystemC,

num ńıvel de modelagem de transações. A fonte de dados do transmissor é um gerador

de números pseudoaleatórios, e a sáıda é realizada através de um arquivo binário, onde

as amostras complexas são gravadas.

Uma vez realizada a simulação do transmissor, seu arquivo de sáıda é processado por

um script do software MATLAB R� . Esse script lê a sequência de dados gravada no ar-

quivo gerado pelo modelo do transmissor, e simula os efeitos do canal nessa sequência.

Primeiro, os efeitos do multipercurso são simulados, após sinais de rúıdo branco gaussiano

são adicionados. Para cada sinal de rúıdo adicionado um arquivo binário é gerado com a

sequência enviada corrompida pelos efeitos do canal de transmissão. Nas simulações reali-

zadas nesse trabalho, o modelo de canal gerou 45 arquivos de sáıda, pois foram simulados

canais com SNR de 10dB a 50dB com um passo de 5dB (9 simulações) para os 5 canais

apresentados (EPA5, EVA5, EVA70, ETU70 e ETU300).

O modelo do receptor também foi descrito em SystemC, em um ńıvel de modelagem

de transações. Os arquivos gerados na etapa de simulação de canal são processados, um

a um, pelo modelo do receptor configurado segundo alguns parâmetros de simulação (e.g.

algoritmo de equalização, parâmetros do equalizador). Para cada arquivo entregue ao

receptor é realizada uma simulação, que retorna o valor da taxa de erro de śımbolo (SER)

e um arquivo texto com a sequência de śımbolos equalizada para que constelação após a

equalização possa ser visualizada a fim de realizar ajustes finos no sistema sobre teste.

Para cálculo da SER, no receptor é gerada a mesma sequência pseudoaletória utilizada no

transmissor, e então os śımbolos da sequência são comparados com o śımbolos da sáıda

do receptor.

A etapa de simulação desse trabalho dividiu-se em duas partes: primeiro procurou-se
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identificar qual dos elos não-lineares proporcionavam um maior desempenho ao Algoritmo

Concorrente, em seguida foi realizada a comparação do Algoritmo Concorrente com o

método CMA, com o método de interpolação linear e algumas combinações desses três

métodos.

Nas simulações foi considerado o uso do canal de transmissão inteiro por um único

usuário. Optou-se por realizar a simulação dessa forma, pois caso os nulos do canal

aparecem em uma porção do espectro que não fosse utilizada pelo usuário, os resultados

obtidos seriam superestimados. Portanto, essa premissa de trabalho garante que cada um

dos canais simulados estarão sendo testados em seu pior caso.

Os parâmetros do sistema SC-FDMA simulado neste trabalho estão sumarizados na

Tabela 22.

Tabela 22: Parâmetros do sistema SC-FDMA simulado
Parâmetro Valor
Modulação QPSK

Fs 7,68MHz
Número de RB’s 25

Número de Usuários 1
Número de RB’s por usuário 25
Número de Portadoras Úteis 300
Número Total de Portadoras 512

Tipo do Prefixo Ćıclico Estendido (128 amostras por slot)

6.1 Avaliação do Elo Não Linear

Para avaliar a influência do elo não linear no desempenho global do equalizador, foram

realizadas simulações utilizando-se cada uma das funções de ativação propostas no caṕıtulo

anterior. Para as funções de ativação paramétricas ( 
3

e  
4

), foi adotado o valor 0,5 para

⌧ e 15 para �.

O equalizador foi testado em canais com atraso de propagação moderado (EPA5),

médio (EVA70) e alto (ETU300). Para cada um desses canais foram realizados 9 simu-

lações variando o valor de SNR de 10dB a 50dB com um incremento de 5dB para cada

simulação, sendo assim foram executados 135 testes (5 funções de ativação ⇥ 3 perfis de

atraso de propagação ⇥ 9 ńıveis de SNR).

Os resultados das simulações são apresentados nas Tabelas 23 a 25.

As diferenças obtidas para cada uma das funções de avaliação foram muito pequenas
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Tabela 23: Resultado da simulação para comparação das funções de ativação (EPA5)

SNR  
0

 
1

 
2

 
3  

4⌧ = 0,5
⌧ = 0,5

� = 15
10dB 6,634980E-01 6,645380E-01 6,652040E-01 6,648600E-01 6,649620E-01
15dB 5,830190E-01 5,897950E-01 5,874950E-01 5,911710E-01 5,877050E-01
20dB 4,171500E-01 4,291010E-01 4,313490E-01 4,285520E-01 4,335210E-01
25dB 1,673410E-01 1,470070E-01 1,459740E-01 1,446220E-01 1,432730E-01
30dB 3,045510E-02 2,372490E-02 2,368090E-02 2,354690E-02 2,304830E-02
35dB 2,347090E-03 1,589900E-03 1,606900E-03 1,572890E-03 1,636910E-03
40dB 1,330330E-04 1,180300E-04 1,185300E-04 1,180300E-04 1,180300E-04
45dB 7,701930E-05 7,251810E-05 7,251810E-05 7,251810E-05 7,251810E-05
50dB 7,601290E-05 6,901730E-05 6,901730E-05 6,851710E-05 6,851710E-05

Tabela 24: Resultado da simulação para comparação das funções de ativação (EVA70)

SNR  
0

 
1

 
2

 
3  

4⌧ = 0,5
⌧ = 0,5

� = 15
10dB 6,704640E-01 6,702480E-01 6,707500E-01 6,707690E-01 6,696640E-01
15dB 6,004250E-01 5,988390E-01 6,006270E-01 5,999890E-01 5,997500E-01
20dB 4,624560E-01 4,626400E-01 4,611510E-01 4,607890E-01 4,618810E-01
25dB 2,507250E-01 2,245570E-01 2,270200E-01 2,267940E-01 2,246110E-01
30dB 1,811390E-01 6,354290E-02 6,388300E-02 6,298420E-02 6,323930E-02
35dB 2,735840E-02 1,632360E-02 1,621860E-02 1,626810E-02 1,646410E-02
40dB 1,014800E-02 6,316080E-03 6,356090E-03 6,239060E-03 6,283070E-03
45dB 6,907730E-03 4,560640E-03 4,432610E-03 4,556640E-03 4,559140E-03
50dB 5,715430E-03 3,934980E-03 3,861970E-03 3,945990E-03 3,833460E-03

Tabela 25: Resultado da simulação para comparação das funções de ativação (ETU300)

SNR  
0

 
1

 
2

 
3  

4⌧ = 0,5
⌧ = 0,5

� = 15
10dB 6,732210E-01 6,742670E-01 6,753710E-01 6,754400E-01 6,749810E-01
15dB 6,077570E-01 6,069940E-01 6,076030E-01 6,087550E-01 6,087900E-01
20dB 4,837440E-01 4,855670E-01 4,874800E-01 4,867820E-01 4,854810E-01
25dB 3,151610E-01 2,924410E-01 2,934860E-01 2,933660E-01 2,923810E-01
30dB 1,851180E-01 1,503490E-01 1,515310E-01 1,514940E-01 1,508290E-01
35dB 1,260000E-01 9,614950E-02 9,696120E-02 9,616050E-02 9,613250E-02
40dB 1,054610E-01 7,992500E-02 7,986700E-02 7,992700E-02 7,947990E-02
45dB 9,795300E-02 7,464870E-02 7,468720E-02 7,527830E-02 7,396600E-02
50dB 9,706930E-02 7,345590E-02 7,325830E-02 7,351640E-02 7,274120E-02
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para serem analisadas graficamente. Portanto, um teste de hipótese estat́ıstica unilateral

esquerdo T de Student foi realizado para verificar se a diferença entre os valores obtido

foi significativa.

Para realização do teste adotou-se ńıvel de significância de 5% (t
26;0,05 = �1,706), e o

teste foi realizado comparando cada conjunto de resultados para cada função de ativação

considerando amostras pareadas (essa premissa pode ser adotada pois para cada função

de ativação o teste foi executado nos mesmos canais e ńıveis de SNR, caracterizando assim

o pareamento entre os conjuntos de amostras).

Cada um dos testes estat́ısticos utilizou como hipótese nula µA � µB e como hipótese

alternativa µA < µB, onde A e B são duas funções de ativação diferentes que estão sendo

comparadas e µX é a SER média populacional para o universo de todos os canais posśıveis

(para todas as condições de multipercurso e para todos os ńıvels de SNR) obtida a o se

utilizar a função de ativação X.

O valor de tcalc para todos os arranjos de função de ativação posśıveis é apresentado

na Tabela 26.

Tabela 26: Valores de tcalc para o teste estat́ıstico das funções de ativação
B

 
0

 
1

 
2

 
3

 
4A

 
0

— 2,639 2,569 2,571 2,619
 
1

-2,639 — -1,736 -1,369 0,193
 
2

-2,569 1,736 — 0,473 2,087
 
3

-2,571 1,369 -0,473 — 1,161
 
4

-2,619 -0,193 -2,087 -1,161 —

A primeira conclusão que se chega do teste estat́ıstico é que a hipótese nula foi rejeitada

para todas as comparações do uso da função de ativação  
0

com as demais funções de

ativação. Ou seja, o uso de qualquer uma das outras funções de ativação estatisticamente

reduz a SER dos śımbolos equalizados com um ńıvel de significância de 5%. Portanto, a

busca por novas funções de ativação para a otimização do sistema é válida, uma vez que

o desempenho da função trivial se mostrou significativamente inferior em todos os casos.

Das demais funções de ativação,  
4

é a que apresenta menor SER média amostral para

o conjunto de simulações, no entanto, estatisticamente é posśıvel afirmar que a redução

da SER é significativa apenas quando comparada com as funções  
0

e  
2

.

Contudo, embora não fique provado estatisticamente que a função  
4

é a que apre-

senta o melhor desempenho dentre as funções propostas, essa função será utilizada para a
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comparação do método concorrente com os outros métodos, uma vez que o desempenho

das funções  
1

, 
3

e  
4

foi muito semelhante, porém a última possui uma implementação

em hardware mais eficiente (não há necessidade de se implementar o multiplicador, a

atualização pelo método DD pode apenas ser suprimida).

6.2 Comparação dos Algoritmos de Equalização

A fim de avaliar o desempenho do equalizador proposto neste trabalho, uma série de

simulações foram realizadas. Para cada fase dessas simulações foi analisado o funciona-

mento dos seguintes equalizadores:

• Algoritmo Concorrente: conforme proposto na seção 5.4, com função de ativação

do método DD  
4

com ⌧ = 0,5, e os passos de adaptação utilizados foram ⌘CMA =

5⇥ 10�5 e ⌘DD = 4⇥ 10�4.

• Interpolação Linear: A cada śımbolo de referência é realizada a estimação do ca-

nal, e para os śımbolos que carregam dados a estimação de canal é realizada pela

interpolação linear de 2 estimações consecutivas por śımbolos de referência.

• CMA: conforme proposto na seção 5.3.

• CMA+Interpolação Linear: as amostras no domı́nio da frequência são equalizadas

pelo método CMA, e logo após são submetidas a um Interpolador Linear a fim de

refinar a desconvolução do canal.

• Algoritmo Concorrente+Interpolação Linear: as amostras no domı́nio da frequên-

cia são equalizadas pelo Algoritmo Concorrente, e logo após são submetidas a um

Interpolador Linear a fim de refinar a desconvolução do canal.

Cada um dos equalizadores citados foi testado nos 5 modelos de canais definidos no

caṕıtulo 4, com um ńıvel de SNR variando de 10dB a 50dB com um incremento de 5dB

entre simulações. Assim sendo, foram realizadas 225 simulações (5 equalizadores ⇥ 5

condições de multipercurso ⇥ 9 ńıveis de SNR).

Nas subseções a seguir são apresentados os resultados das simulações agrupados por

condição de múltipercurso.
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6.2.1 Simulação Canal EPA5

O gráfico da Figura 40 apresenta a taxa de erro de śımbolo dos equalizadores em

função do ńıvel de SNR para o canal EPA5.

Figura 40: Resultado da simulação para canal EPA5

Nesse conjunto de simulações podemos notar que, para um canal com atraso de pro-

pagação moderado, baixa frequência de Doppler e para ńıveis de SNR acima de 30dB, o

desempenho do Algoritmo Concorrente é superior ao dos demais métodos testados.

Também destaca-se o fato que os equalizadores com métodos adaptativos reduziram

significativamente o valor da SER quando comparados com o método de Interpolação

Linear.

Um resultado curioso é que a utilização de interpolação linear após o Equalizador

Concorrente ao invés de melhorar o processo de desconvolução de canal acaba tornando-o

pior.

6.2.2 Simulação Canal EVA5

O gráfico da Figura 41 apresenta a taxa de erro de śımbolo dos equalizadores em

função do ńıvel de SNR para o canal EVA5.
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Figura 41: Resultado de simulação para canal EVA5

Nas simulações com o canal EVA5 mais uma vez se confirma a superioridade de

desempenho dos métodos adaptativos, em especial do Algoritmo Concorrente, em relação

ao método de Interpolação Linear. Nas simulações com ńıvel de SNR de 25dB a 40dB o

Algoritmo Concorrente apresentou melhor desempenho que os demais métodos.

Além disso, mais uma vez a utilização de interpolação linear não contribuiu para a

redução da SER do Algoritmo Concorrente.

6.2.3 Simulação Canal EVA70

O gráfico da Figura 42 apresenta a taxa de erro de śımbolo dos equalizadores em

função do ńıvel de SNR para o canal EVA70.

Esta foi o primeiro conjunto de simulações em que a interpolação linear trouxe melho-

ria aos equalizadores adaptativos para valores de SNR mais altos. Inclusive, a utilização

do Interpolador proporciona um valor de SER menor quando comparado aos métodos

adaptativos operando isoladamente. Esse fato pode evidenciar que os passos de adap-

tação dos métodos adaptativos utilizados na simulação estão pequenos, portanto, esses

equalizadores apresentam dificuldades para acompanhar a dinâmica do canal de transmis-

são.
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Figura 42: Resultado da simulação para canal EVA70

Porém ainda assim, o uso do Algoritmo Concorrente se justifica, uma vez que a utili-

zação desse método melhorou a desconvolução de canal quando comparado com o inter-

polador linear utilizado isoladamente.

6.2.4 Simulação Canal ETU70

O gráfico da Figura 43 apresenta a taxa de erro de śımbolo dos equalizadores em

função do ńıvel de SNR para o canal ETU70.

O resultado das simulações com o canal ETU70 foi semelhante ao obtido com o canal

EVA70. Novamente, a utilização do Algoritmo Concorrente com o método de interpolação

linear foi o equalizador com maior desempenho. Porém, os resultados obtidos com a

utilização de cada método operando individualmente, mais uma vez apontam para a

posśıvel necessidade de ajuste dos passos de adaptação dos algoritmos CMA e Concorrente.

6.2.5 Simulação Canal ETU300

O gráfico da Figura 44 apresenta a taxa de erro de śımbolo dos equalizadores em

função do ńıvel de SNR para o canal ETU300.

Nesta última sequência de simulações, com o mais dinâmico dos canais testados, o
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Figura 43: Resultado da simulação para canal ETU70

Figura 44: Resultado da simulação para canal ETU300

método de interpolação linear apresentou melhor desempenho quando comparado aos

métodos adaptativos. O que confirma a necessidade de ajuste dos passos de adaptação

desses algoritmos. No entanto, dentre os métodos adaptativos utilizados, o Algoritmo
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Concorrente com o método de Interpolação Linear apresentou melhor desempenho, a

partir de um ńıvel de SNR de 15dB.
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7 Conclusão e Perspectivas
Futuras

Partindo-se de estudos que utilizaram o Algoritmo Concorrente para sistemas mo-

noportadora com equalização no domı́nio do tempo (18) e para sistemas OFDM (5),

projetou-se e avaliou-se um Equalizador Concorrente para operar em sistemas SC-FDMA

– onde a equalização é realizada no domı́nio da frequência enquanto a detecção de śımbolos

ocorre no domı́nio do tempo.

Esse trabalho apresenta como principal inovação a transformação do sinal de erro dos

algoritmos de equalização do domı́nio do tempo para o domı́nio da frequência – tal técnica

não foi encontrada nos equalizadores propostos na literatura para sistemas SC-FDMA.

Outra contribuição dessa pesquisa foi a generalização do elo não-linear do Algoritmo

Concorrente proposto por De Castro (18). Generalização essa que foi obtida a partir da

introdução do conceito de grau de convergência do processo de equalização, cujo valor

representa o quão pequeno é a atuação do equalizador sobre o sinal recebido.

Com base nos resultados é posśıvel afirmar que existe viabilidade de implementação

do Algoritmo Concorrente em sistemas SC-FDMA. Ainda verificou-se que em muitas das

simulações o desempenho desse equalizador foi superior quando comparado com o método

CMA e de Interpolação Linear. Para canais com dinâmica mais rápida, constatou-se que

com a utilização de interpolação linear nas amostras equalizadas pelo método Concorrente

foi posśıvel diminuir, ainda mais, o ńıvel de SER do receptor.

Embora a viabilidade de construção de um Equalizador Concorrente nesse novo con-

texto esteja provada, ainda há algumas questões abertas para estudo. Como, por exemplo,

a implementação do elo não linear entre a etapa de equalização CMA e DD para melhorar

o desempenho do equalizador. Algumas funções que realizam o elo não-linear entre os al-

goritmos foram testadas neste trabalho, e, apesar de não ter sido provado estatisticamente

qual das funções apresentadas possui maior desempenho, no teste de hipótese estat́ıstica

foi posśıvel concluir que a escolha da função de ativação do método DD adequada in-
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fluencia no desempenho geral do equalizador (e.g. a utilização da função trivial causou

uma elevação no ńıvel de SER considerável quando comparada com as demais funções de

ativação propostas).

O estudo de técnicas de implementação em hardware desse equalizador também está

em aberto, onde técnicas para compartilhamento de blocos comuns (e.g. IFFT, DFT) pode

ser exploradas. Durante as simulações deste trabalho, foi utilizado aritmética de ponto

flutuante para verificar o desempenho conceitual do algoritmo, porém, ainda visando a

implementação em hardware, pode-se avaliar qual o desempenho do sistema ao utilizar

aritmética de ponto fixo.

Um equalizador, como é o caso do proposto nesta pesquisa, que reduza significati-

vamente o erro médio quadrático na sequência de śımbolos recebidos, reduz também a

propabilidade de ocorrência de erros de decodificação. A redução da propabilidade de er-

ros de decodificação permite a utilização de códigos corretores de erros menos complexos,

o que por sua vez reduz o custo de produção dos terminais do sistema.

A redução do erro médio quadrático na entrada do receptor também contribui para

o aumento de cobertura do sistema, uma vez que é posśıvel ocorrer comunicação entre

transmissor e receptor mesmo para valores mais baixos de SNR.

O equalizador proposto também permite a comutação do sistema para a utilização

de constelações mais densas. Em uma constelação mais densa são enviadas mais bits

por śımbolos. Se mantivermos a taxa de śımbolo constante, o aumento da densidade da

constelação implica no aumento da velocidade de transmissão.

Portanto, podemos concluir que a implementação de um equalizador concorrente utili-

zando as técnicas apresentadas neste trabalho contribui para o atendimento das demandas

do PNBL levantadas pelo CGPID (conforme enumerado no Caṕıtulo 1).
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