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RESUMO

Neste trabalho investigamos o emprego de alternativas originadas da técnica OFDM
(do inglés "Orthogonal Frequency Division Multiplexing") convencional, denominadas de
variantes OFDM, em canais de HF de faixa larga (HFL). Com o intuito de representar
de forma fidedigna os efeitos de um canal HFL e permitir a comparagao de desempenho
entre técnicas, implementamos um simulador baseado na especificagao técnica DRM (do
francés "Digital Radio Mondiale") que prevé o emprego de modulagdo multiportadora
OFDM em faixas de HF até 20 kHz.

Avaliamos o emprego de cinco variantes em canais HFL, e constatamos um ganho de
até 9 dB na razao sinal ruido (RSR) em 10™* de taxa de erro, quando comparada com
OFDM convencional. Além disso, observamos uma reducao da razao entre a poténcia
de pico e a poténcia média (PAPR do inglés "Peak to Average Power Ratio") de até
aproximadamente 5,5 dB e 8,5 dB quando empregamos modulagao 16-QAM e QPSK,
repectivamente.

Adicionalmente propomos uma nova métrica, simples e eficaz para a escolha do sim-
bolo OFDM modificado dentro de técnicas de sinalizagao multiplas, como PTS (do inglés
"Partial Transmit Sequence") ou SLM (do inglés "Selective Mapping"), a fim de reduzir
os efeitos deletérios da amplificacao nao linear na taxa de erro.
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ABSTRACT

In this work we investigate the use of alternatives originated from the conventional
OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) technique, called here OFDM vari-
ants, in wideband HF (WBHF) channels. In order to accurately represent the effects of
a WBHF channel and allow a performance comparison between techniques, we imple-
mented a simulator based on the Digital Radio Mondiale (DRM) technical specification
that establishes the use of multicarrier modulation OFDM and HF bands up to 20 kHz.

We evaluated the use of five variants in WBHF channels, and we observed a signal-
to-noise ratio gain (SNR) of up to 9 dB at a 107 bit error rate (BER) in comparison to
conventional OFDM. Furthermore, there is a reduction of the peak-to-average power ratio
(PAPR) by up to 5,5 dB and 8,5 dB when employing 16-QAM and QPSK modulation,
respectively.

Additionally, we propose a simple and effective metric to choose the best modified
OFDM symbol within multiple signaling techniques such as PTS (Partial Transmit Se-
quence) or SLM (Selective Mapping), in order to reduce the deleterious effects of nonlinear
amplification on the bit error rate.
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1 INTRODUCAO

Durante décadas a faixa de frequéncia de HF foi reconhecidamente o principal meio
de comunicagao sem fio para longo alcance. Esta faixa do espectro é atualmente utilizada
pelos sistemas maritimos, estacoes meteorologicas, comunicagoes com aeronaves e oper-
acoes militares como alternativa a comunicagoes via satélite, evitando desta forma custos,
vulnerabilidades e dependéncias externas (ERIC E. JOHNSON, 2012).

Os sistemas de comunicacao em HF sao tradicionalmente associados a baixas taxas
de transmissao, pois nos canais até hoje usuais de 3 kHz é possivel obter taxas de, no
méaximo, 9600 bps (bits por segundo) (JOHNSON, 2009). Contudo, no atual cenério de
operacoes militares este tipo canalizagao limita drasticamente os servigos disponibilizados
na faixa HF.

Para superar esta limitagao, uma das alternativas visadas pelas agéncias regulatorias
consiste nas alocagoes de faixas HF contiguas maiores que 3 kHz. O estudo apresentado
em (JORGENSON, 2013) ja vislumbra a utilizagao de faixas contiguas multiplas de 3 kHz
(para manter a compatibilidade com o legado do HF), podendo atingir até 48 kHz.

O emprego de modulagao de portadora tnica tem sido historicamente predominante
nas comunicacoes em HF. No entanto, & medida que a largura de faixa aumenta, a com-
plexidade do equalizador utilizado aumenta significativamente. Neste contexto o emprego
da modulagao multiportadora OFDM (do inglés " Orthogonal Frequency Division Multi-
plezing") torna-se interessante devido a simplicidade de equaliza¢do que proporciona, em
relacao a transmissao de portadora tinica.

Em (JOHNSON, 2009) realizou-se uma comparagao da complexidade para a recepgao
de um sinal entre a modulagao com portadora unica e multiportadora em MIPS (do inglés
" Microprocessor without Interlocked Pipelined Stages"), em func¢éo da largura de banda
do canal, apresentada na TAB. 1.1. Nesta avaliacao considerou-se um equalizador DFE
(do inglés " Decision Feedback Equalizer") para a modulagdo com portadora tnica, e uma
equalizagao com o emprego do prefixo ciclico para modulagao multiportadora OFDM. Esta
caracteristica da modulagao multiportadora foi um dos motivadores para o seu emprego
nesta dissertacao.

Apesar de computacionalmente eficiente, a técnica OFDM tem limitagoes especificas
que precisam ser consideradas para operacao em canais HF de faixa larga, os quais ap-

resentam interferéncias em bandas estreitas e seletividades no tempo e na frequéncia.
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TAB. 1.1: Custo computacional da recepgao (MIPS).
Largura de Banda | 3 kHz | 4.5 kHz | 9 kHz | 12 kHz | 20 kHz
Portadora Unica 20 45 180 320 889

OFDM 14 28 50 69 110

*Canal com 5 ms de espalhamento em atraso.

Devido a esta questao, avaliamos no presente trabalhos novas técnicas para modulacao
multiportadora que possuem caracteristicas interessantes para o emprego em canais HFL,
que denominamos variantes OFDM.

Apo6s uma revisao na literatura, destacamos inicialmente o emprego de pré-codificacgao,
apresentado em (LEFTAH, 2013; WANG, 2015), com o propdsito de propiciar uma maior
diversidade em frequéncia. Em (LEFTAH, 2014; PENG, 2006) os autores propoem a
utilizagao da transformada discreta do cosseno para a geracao de sinal resiliente ao desvio
em frequéncia. Ja em (E. BASAR, 2013) é proposto uma nova modula¢ao multiportadora
energeticamente e espectralmente eficiente, inspirada no conceito de modulagao espacial
(BASAR, 2011). Nesta variante nem todas as subportadoras utilizadas para transmitir
informagoes sao moduladas, de modo que a informacao de simbolo OFDM também é
codificada na configuracao do conjunto de indices de subportadoras ativas e inativas.

Com o intuito de avaliar o desempenho das variantes OFDM em canais de HF de
faixa larga, realizamos uma revisao da literatura sobre os principais modelos de canais
HFL existentes sobre o assunto. Poucos trabalhos foram encontrados no entanto e, além
disso, alguns dos modelos observados sobre o assunto (MASTRANGELO, 1997) néo se
mostraram eficazes para a avaliagao em ambientes de simulagao.

Para contornar esta questao implementamos neste trabalho um simulador de modelos
de canal apresentado na normatizac¢ao técnica do padrao de radiodifusao DRM (Digi-
tal Radio Mondiale, 2014), que prevé a utilizacdo de largura de faixa de até 20 kHz.
Cinco variantes OFDM foram avaliadas e analisamos os aspectos positivos e negativos do
emprego de cada uma.

Um outro aspecto importante do emprego de sistemas OFDM reside nos elevados
valores da razao entre entre pico e média de energia (PAPR do inglés " Peak to Average
Power Ratio"), gerada por combinagoes construtivas de sinais das subportadoras, que sao
potencialmente nocivas na presenca de amplificadores nao lineares.

Esta questao é bastante relevante para transmissoes na faixa HF, uma vez que os

amplificadores apresentam caracteristicas nao lineares para operar com alta eficiéncia
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poténcia (para permitir a comunicagao em longas distancias).

Diversos métodos foram propostos para a reducao de PAPR, dentre os quais podemos
citar as técnicas de geragao de sinaliza¢ao multipla, como o PTS (do inglés " Partial Trans-
mit Sequence"). Estas técnicas sdo caracterizadas pela busca dentre véarias modificagoes
de um simbolo OFDM, o melhor no contexto de minimizagao de PAPR.

Métricas alternativas para a selecao de simbolos foram propostas em trabalhos re-
centes (PARK, 2007; E. AL-DALAKTA, 2012) com o intuito de melhorar o desempenho
de taxa de erro em sistemas na presencga de amplificadores nao lineares. Estas abordagens
demonstraram ser eficazes para a melhoria do desempenho, no entanto sao computacional-
mente complexas e requerem o estabelecimento de um modelo matematico ajustado do
amplificador nao linear.

Com a finalidade de contornar essas limitagoes, propomos no presente trabalho uma
nova métrica para a selecao do simbolo modificado. Mostramos nesta dissertagao que esta
métrica é computacionalmente simples, nao requer um modelo de amplificador para ser
calculada e produz desempenho de taxa de erro comparavel ao de (PARK, 2007; E. AL-
DALAKTA, 2012).

Desta forma podemos resumir como contribuicoes deste trabalho:
e Implementacao de um simulador de canais HF de faixa larga;
e Avaliacao das variantes do OFDM em modelos de canais HF faixa larga;

e Proposta de uma métrica simples para aprimorar técnicas de sinalizacao miltipla

para sistemas transmissao OFDM com amplificadores nao-lineares.

O trabalho esta dividido em 7 capitulos e um apéndice, conforme descrito a seguir:

No Capitulo 2 descrevemos os principios bésicos referentes & técnica OFDM que sao
utilizados no decorrer desta dissertacao, introduzimos a notagao empregada e abordamos
algumas técnicas de mitigacao de PAPR.

No Capitulo 3 descrevemos os modelos de canais de comunicagao adotados no trabalho.
Apresentamos as notagoes utilizadas ao longo do texto e alguns parametros dos canais
previstos em normas vigentes para transmissao em HF.

No Capitulo 4 discorremos sobre algumas variagoes do OFDM presentes na literatura,
visando solucionar limitagoes provenientes do OFDM convencional. Neste capitulo, tam-

bém discutimos o potencial de cada variante para emprego em canais HF de faixa larga.
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No Capitulo 5 apresentamos uma proposta de parametrizacao do sistema OFDM para
canais HFL (HF de faixa larga). Além disso, mostramos os resultados das simulagoes
para HF de faixa larga, realizadas para validar as analises da variantes aqui apresentadas.

No Capitulo 6 apresentamos resumidamente as técnicas presentes na literatura para
melhoria de desempenho diante da amplifica¢ao nao linear propostas em (E. AL-DALAKTA,
2012; PARK, 2007). Em seguida, propomos de uma nova métrica de baixo custo com-
putacional e com desempenho semelhante as anteriores.

Por fim, no Capitulo 7 apresentamos as conclusoes da dissertacao e sugerimos temas
para trabalhos futuros. No Apéndice apresentamos detalhes da implementacao do simu-

lador de canais HF'.
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2 OFDM

A técnica OFDM tem sido amplamente utilizada em sistemas de comunicagao que exi-
gem eficiéncia espectral de dados devido as suas caracteristicas inerentes de alta eficiéncia
espectral, resiliéncia a interferéncia inter-simbolo (ISI) e imunidade ao desvanecimento
seletivo de frequéncia.

O OFDM pode ser encontrado em diversos padroes de transmissao sem fio como IEEE
802.11a, IEEE 802.15.3a, IEEE 802.16, DVB-T, DAB, DRM (Digital Radio Mondiale,
2014) e redes telefonia 4G (WANG, 2005; HWANG, 2009). No ramo das comunicagoes
na faixa HF, apesar das primeiras aplicagoes com modulacao multiportadora terem sido
propostas em (ZIMMERMAN, 1967), a utilizacao do OFDM s6 foi observada em 1991,
com o padrao militar (MIL-STD-188-110A, 1991).

Neste capitulo apresentamos os principios basicos referentes a técnica OFDM que uti-
lizamos no decorrer desta dissertacao e esta organizado forma descrita a seguir. Na Secao
2.1 apresentamos os conceitos basicos do OFDM. Na Secao 2.2 apresentamos o problema
de elevada PAPR (do inglés "Peak-to-Average Power Ratio") em sinais e abordamos so-
bre a técnica PTS (do inglés "Partial Transmit Sequence”) que é bastante utilizada para
mitiga-lo. Finalmente concluimos na Sec¢ao 2.3 com um resumo das vantagens e desvan-

tagens do OFDM apresentadas neste capitulo.

2.1 PRINCIPIOS GERAIS

O OFDM é uma modulacao multiportadora que consiste em transmitir diversos dados
paralelamente, otimizando o espagamento entre subportadoras. Através do seu emprego
¢é possivel trabalhar com canais muito mais estreitos, quando comparado a modulagoes de
portadora tinica, permitindo que as suas larguras de banda individuais sejam menores do
que a banda de coeréncia do canal. Desta forma, os desvanecimentos sofridos por estes
subcanais podem ser considerados planos, reduzindo significativamente a complexidade

da equalizacao na recepcao, como ilustrado na FIG. 2.1.

2.1.1 TRANSMISSAO E RECEPCAO OFDM

Iniciamos considerando uma modulacao OFDM com N subportadoras e o vetor de

simbolos d = [dg, dy, ...,dy_1], onde dj é um simbolo de dados selecionado a partir de
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FIG. 2.1: Seletividade em frequéncia e sub-canais OFDM aproximadamente planos.

uma constelacao M-aria. Podemos representar o sinal equivalente passa-baixas modulado

por:

N-1
p(t) =) dpe?®™ A 0<t<T, (2.1)
k=0

onde Af e T, representam o espagamento entre subportadoras e o intervalo do simbolo
OFDM, respectivamente. Para garantir a ortogonalidade entre cada subportadora estas

duas variaveis precisam atender ao seguinte requisito:
TAf =1. (2.2)
A representagao da EQ. (2.1) discretizada no dominio do tempo pode ser expressa por:

N-1
T = 2t pnn = > dped N, n=0,1,2..,N—1. (2.3)

k=0
Notamos nesta equacao que o vetor de simbolos d e o vetor de amostras x se relacionam
pela transformada DFT (do inglés, " Discrete Fourier Transform") e sua inversa. Assim
sendo, em geral se emprega os algoritmos IFFT (do inglés "Inverse Fast Fourier Trans-
form") e FFT (do inglés "Fast Fourier Transform") para a implementacao eficiente e

computacionalmente simples de sistemas OFDM.
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Considerando o interesse pelo emprego desta técnica em canais dispersivos no tempo,
intervalos de guarda (7}) sao inseridos apos a IFFT de forma a evitar a superposicao de
simbolos OFDM subsequentes. Desta maneira, o intervalo do simbolo OFDM passa a ser
T =T,+Ti.

Na literatura observamos dois tipos de intervalos de guarda denominados por extensao
nula (ZP do inglés "Zero padding") (MUQUET, 2002) e prefixo ciclico (C'P do inglés
"Cyclic Prefiz"), os quais estao ilustrados na FIG. 2.2. Na utilizacgdo do ZP o intervalo
de guarda é composto por amostras nulas, o que acarreta descontinuidade no dominio
do tempo e consequentemente as suportadoras deixam de ser ortogonais (E. L. PINTO,

2002) devido & interferéncia entre subportadoras (ICI, de "Interchannel Interference").

......... X(t) zp

v

a) Extensao nula (ZP).

T

--------- cp X(t)
0 Tg Ts Ts+Tg
b) Prefixo Ciclico (CP).

v

FIG. 2.2: Insercao dos intervalos de guarda ZP e C'P para evitar a ISI.

A proposta do C'P consiste em replicar no inicio de cada simbolo OFDM uma quan-
tidade de amostras do final do mesmo. Com o seu emprego, diferentemente do ZP, é
possivel eliminar completamente o efeito da ICI (HWANG, 2009).

E importante salientarmos que devido & insercao do intervalo de guarda, observamos

uma redugao da razao sinal ruido (RSR) util, que pode ser dada por (EDFORS, 1996):

T
(RSR)perda = 1Ol0g10(Tg i TS) (24)

Considerando as etapas supracitadas, chegamos ao diagrama de blocos do sistema

OFDM ilustrado na FIG. 2.3. Os blocos apresentam as seguintes funcoes:

e S/P e P/S: realiza a conversao dos dados em serial para paralelo ou vice-versa;
e Canal: insere nas amostras os efeitos do canal,;
e AWGN: adiciona ruido gaussiano branco as amostras;
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o FFT/IFFT: realiza a transformada de Fourier (ou a sua inversa);

e Add/Remocgao CP/ZP: insere ou remove o intervalo de guarda, que pode ser CP ou
ZP.

Por fim, definimos a taxa de dados (R) de um modulagao M-aria e com N subporta-

doras por:
_ Nlogy(M) (2.5)
T, + 1T,
Entrada
fluxo de
ot 5 Ma’;ﬁ;ﬁsnm L sp || T |l Ps [ C’;‘;';P
Canal
Saida do
fluxo de AWGN
bits ] — i

Demape’almento PIS - sp — remogéo

. M-ario . '. '. CP/zP

FIG. 2.3: Diagrama em blocos de um transmissor/receptor OFDM.

2.2 RAZAO ENTRE POTENCIA DE PICO E POTENCIA MEDIA (PAPR)

Uma questao importante nos sistemas OFDM ¢é o surgimento de valores elevados da
razao entre entre pico e média de energia (PAPR), gerada pela combinagdes construtivas
de sinais das subportadoras como ilustrado na FIG. 2.4. Este efeito pode causar distorc¢oes
nao-lineares em amplificadores de poténcia e degradar o desempenho geral. Podemos

expressar a PAPR de um simbolo OFDM por:

max||z, |*]

PAPR = ,
Ella|?]

n=0,1,...N -1, (2.6)

onde E[.] é valor esperado.

Varios métodos tém sido propostos para a redugao de PAPR (RAHMATALLAH,
2013), dentre eles estao as técnicas como PTS (do inglés " Partial Transmit Sequence") e
o mapeamento seletivo (SLM, do inglés "Selective Mapping"), que sdo caracterizadas por
buscar entre varias modificacoes de um simbolo OFDM a melhor no sentido de minimiza-

¢ao de PAPR.
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FIG. 2.4: Picos de um simbolo OFDM devido as combinacoes construtivas dos sinais de
cada subportadora.

Neste trabalho, empregamos o PTS (MULLER, 1997) no Capitulo 6, apresentado
brevemente a seguir.
221 TECNICA PTS PARA REDUCAO DE PAPR

Na FIG. 2.5 apresentamos o diagrama de blocos da técnica PTS convencional. Neste

método, o vetor de dados d ¢é dividido em V' sub-blocos disjuntos do simbolo original, de

forma que podemos defini-los como d®) = [dév), d{“), e ,d(Nv)_l] parav € {0,1,...,V —1},
onde:
. 9N uN (v)N N
d(v): di,SeZ—7,7+1,...7 % +(7_1)7 (27)

(2
0, caso contréario.

Quando aplicamos uma transformada IFFT de tamanho N em cada sub-blocos v,

obtemos:

x®) = [FFT{d™}. (2.8)

Em seguida, multiplicamos a saida de cada bloco de IFFT por um fator e somamos

para produzir um simbolo modificado dado por:

V-1
X = Z b,x¥). (2.9)
v=0
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FIG. 2.5: Diagrama de blocos da técnica PTS convencional.
Para geracao dos simbolos modificados vetores de fatores b = [bg, by, ..., by_1] com

elementos diferentes sao empregados. O vetor que gera o simbolo modificado x com
menor PAPR é selecionado. A quantidade de simbolos modificados gerados depende do
numero de diferentes vetores b: quanto maior for este nimero, maior serd a reducao de

PAPR e maior sera o custo computacional deste método.

2.3 VANTAGENS E DESVANTAGENS
Podemos citar como vantagens da técnica OFDM:

a) Maior robustez a canais seletivos em frequéncia.

b) Permite equaliza¢do do canal mais simples quando comparada as técnicas de equa-

lizacao adaptativa de sistemas com portadora tinica.

c¢) Flexibilidade no emprego de técnicas especificas do OFDM como alocagao de potén-
cia em subportadoras adaptativa (IBRAHIM, 2018) e modulagao adaptativa de sub-
portadoras (E. BASAR, 2013).

Apesar de apresentar vantagens atrativas, devemos considerar as seguintes desvanta-
gens do OFDM:

a) Alto valores de PAPR que reduzem a eficiéncia de amplificadores de poténcia na

transmissao.
b) Reducao de capacidade e poténcia util, devido & inser¢ao do intervalo de guarda.
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c) Pode apresentar maior sensibilidade a canais variantes no tempo, devido a duragao
elevada dos simbolos OFDM em relagao aos simbolos de um sinal de portadora tnica

com mesma taxa de bits.
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3 MODELAGEM DE CANAIS HF

Neste capitulo descrevemos os modelo de canais de HF adotados no trabalho. Apresen-
tamos também as notagoes utilizadas ao longo do texto e alguns parametros dos modelos

recomendados em normas internacionais para a simulacao dos canais HF.

3.1 INTRODUCAO

O emprego de modelos de canais é um meio eficiente e conveniente para a avaliagao
de desempenho de sistemas de comunicagao. Este modelo deve ser capaz de replicar as
condicoes tipicas do meio e permitir o teste de sistemas de transmissao em um ambiente
controlado e com repetibilidade.

Com o intuito de representar de forma fidedigna e pratica os efeitos de um canal HF,
realizamos uma revisao bibliografica sobre o assunto. Para faixas estreitas, observamos
uma grande quantidade de trabalhos que se baseiam no modelo de dispersao proposto
por (WATTERSON, 1970). Neste estudo o autor apresentou um modelo estatistico esta-
cionario para canais HF, o qual foi comprovado experimentalmente para intervalos de
observagoes suficientemente pequenos (aproximadamente 10 minutos) e para canais com
banda limitada em 10 kHz.

O trabalho desenvolvido por Watterson foi utilizado ao longo dos anos como base
para diversas normas e recomendagoes que sao utilizados para a realizagao de testes de
desempenho, os quais podemos citar: (CCIR, 1992), (ITU-R F.1487, 2000) e DRM (do
inglés " Digital Radio Modiale"). Nestas normas sdo apresentados modelos de canais HF
para o emprego em faixas de até 12kHz (ITU-R F.1487, 2000) e 20 kHz (Digital Radio
Mondiale, 2014).

Outros trabalhos propoem o emprego de um modelo de dispersao voltado para apli-
cagoes em faixas estreitas e em largas (MASTRANGELO, 1997). Este modelo, denomi-
nado de ITS (do inglés "Institute for Telecommunication Science"), também conhecido
por Vogler-Hoffmeyer, apesar de conseguir atingir faixas efetivas de 1MHz, nao se mostrou
pratico para simulacao devido a grande quantidade de parametros e as condigoes especi-
ficas impostas. Neste contexto, optamos por trabalhar com modelos menos restritivos e
baseamos este trabalho nas propostas desenvolvidas a partir de (WATTERSON, 1970),
em especial a norma DRM que apresenta seis modelos de canais para o emprego na faixa
de HF.
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A proposta do DRM é substituir a transmissao analogica atual nas bandas AM e FM
por um sistema digital de alta qualidade. Sua concepgao visa operar nos mesmos canais e
alocagoes de espectro dos sistemas empregados atualmente, ao mesmo tempo que permita

a coexisténcia com estas transmissoes analogicas.

3.2 CONCEITOS GERAIS

Um canal HF pode ser caracterizado por um meio multi-percurso variante no tempo
que produz seletividade no tempo e na frequéncia. Esta seletividade em frequéncia é
oriunda majoritariamente das reflexoes que ocorrem em diferentes camadas na ionosfera,
acarretando em um espalhamento em atraso. Ja a seletividade no tempo ocorre devido
as proprias caracteristicas da reflexdo ionosférica, que estao em constante movimento.

Devido a natureza aparentemente imprevisivel deste canal multi-percurso é usual a
utilizagao de um modelo estatistico para sua caracterizagao. Neste contexto considera-se
que o canal HF se comporta como um sistema linear cuja resposta ao impulso ¢ dada
por ganhos variantes no tempo associada a diferentes valores de retardos. Desta forma, a

saida correspondente a entrada x(t) é dada por:
y(t) =Y h(t, m)x(t — 7) + w(t), (3.1)

onde T, é o atraso associado ao n-ésimo percurso e h(t, 7,) ¢ o ganho deste percurso.
Usualmente os ganhos h(t,7,) s@o considerados processos estacionéarios em sentido
amplo e descorrelacionados entre si (WWS-US, do inglés "wide sense stationary - uncor-
related scattering"). Desta forma, podemos definir a fungao de autocorrelagao de h(t, 7,)
por:
Run(At,7) = E[h(t, 7)h*(t + At,7)]. (3.2)

Aplicando a transformada de Fourier na fungao de autocorrelagao Ry (¢, 7,,), obtemos

uma densidade espectral de poténcia, expressa por:

S\, 1) = / Run(l, 7)e 2™l (3.3)

o0

que caracteriza o espalhamento de frequéncia por efeito Doppler associado a variacao
temporal deste ganho. Este tipo de densidade espectral de poténcia também recebe a

denominacao de espectro Doppler associado ao percurso em questao.
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Conforme verificado experimentalmente por (WATTERSON, 1970), o espectro Doppler
em canais na faixa de HF apresenta formato Gaussiano, sendo aqui expresso por:
1 —(x=3)?

Sq(\) = ———=e > | (3.4)

2
\/2moy
onde A denota a média e o) a variancia. Neste contexto, o parametro de espalhamento

doppler f; pode ser definido como:
fa =20, (3.5)

As especificagoes técnicas (CCIR, 1992; ITU-R F.1487, 2000) propoem modelos para
canais de HF considerando apenas dois percursos de mesma poténcia média, com espectros
Doppler idénticos, gaussianos e de media nula. Desta forma, apenas dois pardmetros sao
necessarios para definicdo do modelo, sao eles: o atraso entre dois percursos (responsével
por definir o perfil da seletividade em frequéncia) e o espalhamento doppler (responséavel
por definir a velocidade do desvanecimento).

Em (CCIR, 1992) foram previstos trés modelos especificos de canal denominados:
bom, moderado e ruim. Estes perfis estao detalhados na TAB. 3.1, onde 7, representa
o retardo entre os percursos e f; o espalhamento doppler. Uma extensao deste conjunto
de modelos foi apresentado na especificagao técnica (ITU-R F.1487, 2000), que prevé dez

canais de teste, adicionando modelos adicionais dependendo da latitude.

TAB. 3.1: Parametros dos modelos para canais de HF previstos pelo CCIR.
Canal T fa
Bom 0,5 ms | 0,1 Hz

Moderado | 1 ms | 0,5 Hz
Ruim 2 ms 1 Hz

Embora estes modelos tenham se mostrado tteis, algumas limitacoes restringem seu
emprego para canais HF de faixa larga (GUO, 2009). A principal restrigdo para sua
utilizacao neste trabalho é sua eficacia reconhecida apenas para larguras de faixa até 12
kHz. Para contorna-la, apresentamos na proxima secao modelos de uma especificacao
técnica mais recente que trata de sistemas de comunicagoes via ionosfera em faixas de até

20 kHz.
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3.3 DIGITAL RADIO MONDIALE

O DRM é conjunto de especificagoes técnicas nao proprietarias de um sistema de ra-
diodifusao que opera nas faixas de frequéncia inferiores a 30 MHz (Digital Radio Mondiale,
2014). Através do emprego de transmissdao OFDM, o sistema DRM consegue operar em
canais cujas faixas variam de 4,5 a 20 kHz e pode alcancgar taxas de transmissao méximas
de 72 kbps.

Nosso interesse no sistema DRM advém dos seis perfis de canais apresentados para o
emprego na faixa de HF', onde utilizam o modelo de dispersao de Watterson explicitado
na secao anterior. Dentre estes perfis, apenas dois se diferenciam expressivamente dos
modelos ITU-R e CCIR, pois apresentam desvio doppler nao nulo e diferentes valores de
espalhamento doppler e ganho para percursos distintos.

Por este motivo optamos por utilizar neste trabalho estes canais que a partir de agora
denominamos como canal DRM brando (Canal N°3 - Digital Radio Mondiale, 2014) e
canal DRM severo (Canal N°6 - Digital Radio Mondiale, 2014). Os parametros destes

dois canais estao apresentados na TAB 3.2 e 3.3.

TAB. 3.2: Canal DRM brando.

Canal 3: Percursos
Canal DRM Brando 1 2 3 4
Atraso (7,,) 0 0.7ms |15ms |22ms
Ganho do percurso (G,,) |1 0.7 0.5 0.25
Desvio Doppler ( faes) 0.1 Hz 0.2 Hz 0.5 Hz 1.0 Hz
Espalhamento Doppler (f;) | 0.1 Hz 0.5 Hz 1.0 Hz 2.0 Hz
TAB. 3.3: Canal DRM severo
Canal 6: Percursos
Canal DRM Severo 1 2 3 4
Atraso (7,,) 0 2 ms 4 ms 6 ms
Ganho do percurso (G,,) | 0.5 1 0.25 0.0625
Desvio Doppler ( fyes) 0 1.2 Hz 2.4 Hz 3.6 Hz
Espalhamento Doppler (f;) | 0.1 Hz 2.4 Hz 4.8 Hz 7.2 Hz
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4 VARIANTES DA TECNICA OFDM

4.1 INTRODUCAO

Neste capitulo discorremos sobre alternativas originadas da técnica OFDM conven-
cional que foram propostas na literatura, visando solucionar limita¢oes desta técnica. Tais
alternativas serao doravante denominadas variantes OFDM. Iremos focar particularmente
nas variantes que apresentam potencial para o emprego em canais HFL.

Em (LEFTAH, 2013; WANG, 2015) os autores apontam que o emprego de pré-
codificacao em sistemas OFDM proporciona diversidade em frequéncia ao mesmo tempo
que possibilita a redu¢ao de PAPR. Ja a proposta de (E. BASAR, 2013) apresenta uma
modulagao energeticamente e espectralmente eficiente, denominada modulagao em indice
para sistemas OFDM (SIM-OFDM do inglés " Subcarrier Index Modulation-OFDM").

Outros trabalhos mostram a vantagem do emprego de diferentes transformadas para
a geragao de simbolos OFDM. Em (CHAFII, 2017; PENG, 2006; LEFTAH, 2014) os
autores utilizaram a transformada discreta do cosseno (DCT, do ingles "Discrete Cosine
Transform") para este fim. Ficaram evidentes as vantagens que esta transformada possui
na presencga de desvio de frequéncia da portadora (CFO do ingles " Carrier Frequency
Offset") e em canais seletivos no tempo e na frequéncia.

Consideramos o emprego do sistema ilustrado na FIG. 4.1, onde a transmissao /recepgao
do vetor de simbolos d é realizada conforme previsto em cada variante OFDM. Nas sec¢oes
subsequentes iremos apresentar apenas os blocos de transmissao e recepcao simplificados

para cada variante.

Fluxo Bits
Entrada d Saida Tx
Mapeamento _
e M-ario —P Transmiss&o ﬂ
Canal
FIl;x?dBlts 2, AWGN
aida
M t
« apeamerll ? < Recepgéo
Inverso M-ario Entrada Rx

FIG. 4.1: Diagrama em blocos da transmissao/recepgao de uma variante OFDM genérica.
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Organizamos o capitulo da forma descrita a seguir. Na Secao 4.2 apresentamos as
variantes baseadas na transformada de discreta Fourier, que sao os sistemas OFDM pré-
codificados e o SIM-OFDM . Na Secao 4.3 apresentamos os trabalhos que se baseiam na
transformada cosseno para geracao do simbolo OFDM. Por fim, na Segao 4.4, realizamos

uma breve comparagao entre as variantes.

4.2 VARIANTES BASEADAS NA DFT

A escolha destas variantes para o emprego em canais HFL foi motivada pela melhor
diversidade em frequéncia e redu¢ao na PAPR (WANG, 2015; LEFTAH, 2013) no OFDM
pré-codificado, e devido & maior eficiéncia energética e espectral (E. BASAR, 2017, 2013)
no SIM-OFDM.

4.2.1 OFDM PRE-CODIFICADO

Iniciamos a nossa anélise por um OFDM pré-codificado genérico apresentado em (XIA,
2001). A ideia dessa proposta consiste em enviar, ao invés de simbolos nao codificados em
cada subportadora do OFDM, simbolos linearmente combinados através de uma matriz
GG nas subportadoras.

[lustramos na FIG. 4.2 os diagramas da transmissao e recep¢ao, no qual nao definimos a
principio os elementos da matriz de pré-codificacao GG. Desta forma o simbolo transmitido

pode ser expresso por:
x = [FFT{G = d}. (4.1)

Transmissor

Saida Tx
d Add

—Pp{ G |—Pp| IDFT |—P CP/ZP —

Receptor

) Entrada Rx
Equalizador Remocéao

d
<+ ¢ & Q H T [ o [

FIG. 4.2: Diagrama em blocos do OFDM pré-codificado convencional.
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Com o emprego da matriz G é possivel obter uma maior diversidade em frequéncia,
uma vez que o simbolo que antes era transmitido apenas por uma subportadora, passa a
ter sua informagao dividida em varias. Esta proposta ¢ interessante principalmente em
canais seletivos em frequéncia que apresentam nulos espectrais, pois como a informagao
é dividida, a presenca dos nulos nao acarretam na perda total da informacao.

Conforme apresentado em (Y.-P. LIN, 2010), a diversidade em frequéncia 6tima é
alcancada quando todos elementos de G sao nao nulos e apresentam a mesma magnitude.
Desta forma, o OFDM pré-codificado torna-se computacionalmente complexo, uma vez
que apresenta uma multiplica¢ao a mais por uma matriz [G] y.n, com elementos nao nulos,
na transmissao e na recepc¢ao. Além disso, dependendo da escolha da matriz G empregada
na pré-codificacao, valores elevados de PAPR ainda podem ser observados.

Neste contexto, alguns trabalhos (WANG, 2015; LEFTAH, 2013) buscam combinar a
transformada IDFT com uma matriz de pré-codificagao G em uma tnica transformada,
com o intuito de reduzir a PAPR e a complexidade da geracao das amostras no dominio
do tempo.

Em (LEFTAH, 2013) os autores propuseram uma variante OFDM pré-codificada de-
nominada de X-OFDM onde foi utilizada a transformada discreta de Hartley (DHT do
inglés " Discrete Hartley Transform") como matriz de pré-codificagao. Podemos definir a

representacao no formato de matriz desta transformada por:

1 1 1 1 1 |
1 Cas(zﬁﬂ) CGS(2(]2VW)) e cas( (ijl\;@’r))
Gpur = |1 cas(222) cas(22) cas(ZADCDy | (4.2)
N-1)(2r 2(N—1)(2r N—1)(N—1)(2r
1 cas(gT) cas(AEET) cas(F=HEET) |

onde cas(z) = cos(z) 4+ sen(x). Uma ponto interessante a respeito desta transformada é
que ela possui apenas coeficientes reais e além disso, ela é idéntica a sua inversa, ou seja
Gpur * Gpar = Inxn-

Desta forma, podemos expressar a matriz [Sy]?, que é a combina¢ao da DHT com a

IDFT, ilustrada na FIG. 4.3, por:
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S, "

DHT IDFT

—>

| —

FIG. 4.3: Transformada [S7]7.

1,

2 0 0 0 0 0 0
0 1441 0 0o ... 0 0 1-j1
0 0 1441 0 0 1—71 0
0 0 0 . 0 0
[ST]H:% . . 0 0 2 0 o3
1—j1 0..0 1441 0
0 0 1-j1 0
0 0 1—4j1 0 ... 0 1441 0
0 1-j1 0 0 ... 0 0 1+

onde [.]#

simboliza o operador hermitiano.

Observamos pela Eq. (4.3), que a geracao de cada amostra no dominio do tempo é
realizada por no maximo dois simbolos do vetor d, uma vez que as colunas da matriz
[S7]™ possuem no méximo dois elementos nao nulos. Consequentemente a PAPR do sinal
resultante é significativamente menor do que a de um sinal gerado apenas pela IDFT.

Podemos implementar a operaciao x = [Sy|” x d basicamente por adi¢des, uma vez
que o fator de escala de % pode ser desconsiderado nos célculos. Desta forma, conforme
apresentado em (AL-SODANTI, 2013), a quantidade de adig6es reais para o calculo de cada
[Sp|H sera Ap = 4(N — 2).

Considerando que a recepc¢ao da variante X-OFDM é realizada conforme ilustrado na
FIG. 4.4, a equalizagao do canal é realizada apds a DFT e antes da DHT. Salientamos
que, como a transformada DHT é real, a decodificacao dos simbolos recebidos é realizada
por duas transformadas DHT (uma para a parte real e outra para a parte imaginaria
dos simbolos). Comparado com o receptor do OFDM convencional, o receptor X-OFDM
requer, portanto, duas transformadas DHT a mais na recepcao.

Conforme apresentado em (AL-SODANI, 2013), o célculo de uma FHT (do inglés " Fast
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Transmissor

d Add Saida Tx

H

q Receptor
dreal DHT

Equalizador Remocao Entrada Rx
dimag Q € OFT [ “pp [
<4— DHT

FIG. 4.4: Diagrama em blocos da variante X-OFDM.

Hartley Transform") radix-2, pode ser implementado com Mg = Nlog, N multiplicagoes
reais e Ap = %NloggN adigoOes reais.

Em (WANG, 2015) um novo sistema OFDM pré-codificado, denominando de T-
OFDM, foi proposto para a reducao de PAPR e da complexidade computacional. Assim
como no X-OFDM, a matriz de pré-codificacao proposta é combinada com a transformada
IDFT no transmissor gerando uma nova transformagao que pode ser representada pela
matriz [T]. A escolha da pré-codificagao foi realizada de forma que a matriz resultante [7]
fosse unitaria, circulante e que cada coluna fosse composta de uma sequéncia gaussiana
inteira perfeita (SGIP) (HU, 2011).

Um ponto interessante das SGIPs é que estas possuem uma funcao de autocorrelacao
ideal, desta forma todos os elementos da transformada de Fourier desta sequéncia pos-
suem a mesma magnitude (WANG, 2015). Como a matriz de pré-codificagdo pode ser
representada por Gr = [F][T], onde [F] simboliza a matriz da transformada discreta de
Fourier, todos os elementos de G possuem a mesma magnitude e consequentemente este
sistema OFDM apresenta uma diversidade em frequéncia 6tima (Y.-P. LIN, 2010).

Conforme apresentado em (WANG, 2015), cada coluna é um vetor cujos elementos

pertencem a uma SGIP e pode ser gerada pela seguinte expressao:

p = 500 (50)., + au (51).,), (1.4

onde sg e s; simbolizam dois vetores de base, (.) simboliza o deslocamento ciclico, 2z e 21

o valor desse deslocamento, tal que |29 — 21| # {0,5} e ag e a; pertencem ao conjunto
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{£1,£j}. Podemos expressar os dois vetores base por:

so =[1,0,0,...,0,1,0,0,...,0] (4.5)
sy =[1,0,0,...,0,—1,0,0,...,0], (4.6)
81 81

Como a matriz [T] é circulante, as demais colunas sao deslocamentos ciclicos de p.

Dessa forma:

T = [<pT>O Y <pT>1 ’c <pT>N_1]‘ (47)
Neste trabalho adotamos o exemplo apresentado em (WANG, 2015), que define o
conjunto de pardmetros zo = 1 e z1 =3, a9 = 1 e a; = —1. Assim, podemos expressar p
por:
1
p=-[0,1,0,-1,0,0,...,0,1,0,1,0,0,...,0], (4.8)
2 — —
~_3 ¥4

e exemplificando para N = 8, podemos representar 1" por:

(0 1 0 1 0 -1 0 1]
1 0 1 0 1 0 -1 0
o 1 0 1 0 1 0 -1

e U L)

0 -1 0 1 0 1 0 1
1 0 -1 0 1 0 1 0
0 1 0 -1 0 1 0 1

(1 0 1 0 -1 0 1 0

Observamos pelas EQ. (4.8) e (4.9) que, independentemente da quantidade de subpor-
tadoras NV, a composicao de cada amostra no dominio do tempo ¢é realizada por apenas
quatro simbolos do vetor d. Consequentemente, a PAPR do sinal gerado por esta matriz
é significativamente menor do que a de um sinal gerado apenas pela IDFT.

Como o produto de matrizes circulantes é comutativo, é possivel obter reducao na
complexidade computacional quando utilizamos o prefixo ciclico como intervalo de guarda,
de modo que o efeito do canal sobre um simbolo OFDM no dominio do tempo possa ser

representado por uma matriz circulante.
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Considerando que o sinal na entrada do receptor y é expresso por:
y=ATd+w=TAd + w, (4.10)

onde A é uma matriz circulante cuja primeira coluna é o vetor de coeficientes do canal,

w € um vetor gaussiano de ruido branco. Como 7' é unitéria, temos:
[Ty = Ad + [T w. (4.11)

Apresentamos o diagrama de recepcao T-OFDM FIG. 4.5. Para compensar o efeito do
canal, o sinal recebido é processado por um equalizador de canal no dominio da frequéncia

apos a DFT, representado pela matriz [Q)].

Receptor

. Entrada Rx
Equalizador

d )
<— IDFT ([ o <€ DFT |[€H [T" |a— Re”é‘F’,‘?ao S —

FIG. 4.5: Diagrama em blocos do receptor T-OFDM.

Conforme apresentado em (WANG, 2015), a matriz da transformada |[T] pode ser
implementada apenas com adigoes, totalizando A, = 6N adigoes reais (considerando o
vetor de simbolos d complexo). Desta forma, realizando um comparativo de complexidade
computacional com o OFDM convencional, constatamos que o T-OFDM necessita da
mesma quantidade de operagoes de multiplicagoes, enquanto que para as adi¢oes necessita

de 12N operagoes reais adicionais, devido ao par [T] e [T]¥ na transmissao e recepgao.

4.2.2 SIM-OFDM

Esta modulac¢ao multiportadora foi inspirada no conceito de modulagao espacial (BASAR,
2011). Neste método nem todas as subportadoras utilizadas para transmitir informagoes
sao moduladas, de modo que o simbolo OFDM sera composto de subportadoras ativas e
inativas.

A principal ideia desta técnica consiste em codificar informagoes na configuracao do
conjunto de indices de subportadoras ativas, bem como na modula¢ao de ordem M destas
subportadoras.

Uma ilustracao da codificagao de informacgao desse método pode ser observada na FIG.

4.6. Nesta figura apresentamos quatro diferentes alocagoes de trés subportadoras ativas

40



em quatro posigoes disponiveis, sendo portanto possivel mapear 2 bits de informacao.

Empregando uma modulacao BPSK nas portadoras ativas, o total de bits que conseguimos

alcancar utilizando SIM-OFDM ¢é de 5 bits, enquanto que com o OFDM convencional,

com todas as subportadoras ativas, temos um total de 4 bits. A seguir explicamos detalhes

da implementagao do SIM-OFDM.

—————————
P BPSK BPSK BPSK BPSK BPSK : BPSK
' |Inativa Inativa
: CH1 CH2 CH3 CH1 CH2 CH3
i
BPSK | BPSK BPSK BPSK BPSK BPSK |
CH1 CH2 CH3 CH1 CH2 CH3 nativa

4 configuragdes possiveis: 2 Bits codificados nos indices de portadoras ativas

3 portadoras BPSK: 3 Bits
Total de informacgéao codificada: 5 bits

FIG. 4.6: Exemplo de codificacao de informagao SIM-OFDM.

Num sistema SIM-OFDM com N subportadoras, consideramos como entrada uma

quantidade Br de bits de informacgao (por simbolo), os quais sdo divididos em G grupos

de n = N/G subportadoras. Cada grupo codifica p; bits de informagao no conjunto de

indices de portadoras ativas e p, bits nas portadoras ativas, totalizando p; + ps bits. O

diagrama de blocos deste sistema esta representado na FIG. 4.7.

BT bits Divisor

—> de

Bits

P1 bits

P2 bits

P1 bits

P2 bits

Seletor
de indice »
Mapeamento do
M-ario —
1
:
1
1
"
Seletor
de indice »
Mapeamento i
M-ario —>

Construtor
de bloco
OFDM

IFFT

Prefixo
Ciclico
&
P/S

FIG. 4.7: Diagrama de blocos do transmissor SIM-OFDM.
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Admitindo que para cada grupo existem k subportadoras ativas, a quantidade maxima

de bits que pode ser codificada no conjunto de indices de portadoras ativas é:
p1 = [log.Cl ], (4.12)

| 4 . . . . . . ., . .
onde CF = T € O coeficiente binomial e |u] simboliza o maior ntumero inteiro menor
ou igual a u. Para as informacoes codificadas em simbolos das subportadoras ativas, o
numero de bits é expresso por:

po = klogs(M), (4.13)

onde M é a ordem da modulacao empregada.

A modulagao multiportadora SIM-OFDM ¢ ajustada por trés parametros: a quan-
tidade de portadoras ativas em cada grupo, o ntmero de grupos e a configuragao de
alocagao dos conjuntos de indices ativos. Em (CHAFII, 2017) foi avaliado o impacto do
ajuste destes parametros na eficiéncia espectral e na complexidade do receptor de um
sistema SIM-OFDM.

Salientamos que, além do mapeamento inverso das portadoras ativas, o receptor tam-
bém precisa identificar quais sdo as portadoras ativas em cada grupo. Em (E. BASAR,
2013) foi proposto um detetor LLR (do inglés " Log-Likelihood Ratio") para a identifica¢ao

de subportadoras ativas e inativas. Podemos expressé-lo por:

- Z;V‘[ P(x(a) = zjlys(a))
Me) = I B ) = Olyy (@)

onde z; representa os possiveis valores de uma constelacao de simbolos de ordem M e os

a=1...N, (4.14)

maiores valores de A(a) representam os indices da subportadoras com maior probabilidade
de serem ativas. Esta identificagao é realizada de forma independente em cada grupo, de
forma que um erro de detecgao nas portadoras ativas em um dos grupos nao afetaré os
demais.

Com o emprego do SIM-OFDM reduzimos a poténcia média do sinal transmitido em
relacao a um OFDM convencional com a mesma modulagao e todas as portadoras ativas,
devido a existéncia de portadoras inativas. Desta forma, observamos um ganho na na RSR
util, que depende da quantidade de subportadoras ativas e inativas. Podemos expressar

esse ganho por (dB):

) (4.15)
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Além disso, podemos citar como vantagem do emprego do SIM-OFDM o aumento de
eficiéncia espectral em configuragoes de parametros especificas (CHAFII, 2017; E. BASAR,
2017). Na TAB. 4.1 apresentamos uma comparagao da eficiéncia espectral quando uti-
lizamos a modulacao QPSK nas subportadoras ativas, considerando grupos com 4, 8, 16 e
32 subportadoras. A quantidade de portadoras ativas foi escolhida conforme apresentado

em (CHAFII, 2017).

TAB. 4.1: Comparacao de eficiéncia espectral do SIM-OFDM para modulacao QPSK.

n k | p1 | po | Eficiéncia Espectral (%)ganho (dB)
OFDM convencional | - | 0 | - 2 bits/s/Hz 0

1 9 12 | 4| 1.75 bits/s/Hz 3

1 3026 2 bits/s/Hz 1.25

8 6| 412 2 bits,/s,/ Tz 1.25

16 13| 9 | 26| 2.1875 bits/s/Hz 0.9

32 26 | 19 | 52 2.218 bits/s/Hz 0.9

Observamos que dependendo do parametro k (quantidade de subportadoras ativas no
grupo) e de n (quantidade de subportadoras por grupo) é possivel obter diferentes valores
de eficiéncia espectral e de ganhos na RSR.

Por fim, levantamos a possibilidade de se obter com o SIM-OFDM desempenho mais
robusto a canais com desvanecimento, uma vez que as subportadoras inativas nao sofrem
diretamente esse efeito (BASAR, 2017). Para ratificar esta afirmagao, avaliamos o desem-

penho desta variante em canais de HFL no capitulo 5.

4.3 VARIANTES BASEADAS NA DCT

A motivagao para a utilizagdo da transformada DCT neste trabalho é oriunda da
possibilidade de economia de banda, da menor sensibilidade ao desvio de frequéncia da
portadora e da maior robustez a canais com desvanecimento rapido (PENG, 2006). Por ser
a DCT uma transformada com coeficientes reais, é possivel uma reducao de complexidade
em casos especificos (PENG, 2006). Além disso, foi apresentado em (FEIG, 1992) que
o calculo da DCT pode ser realizado com menor custo computacional do que algoritmos
FFT.

Apesar destas vantagens, é importante salientar que a utilizacao do CP nao garante
a diagonalizagao do canal pela DCT, como ocorre na DFT. Na literatura existem varias

tentativas de tentar contornar este problema. O método proposto em (MANDYAM,
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2003) estende o sinal apos a DCT simetricamente, duplicando o nimero de amostras (e
reduzindo a taxa de dados pela metade), para garantir a diagonalizagdo da matriz do
canal. Ja em (HE, 2018), os autores utilizam uma pré-filtragem na entrada do receptor
para garantir a simetria do sinal e consequentemente a equalizacao por escalar. Nesta
se¢do optamos pela utilizagao do método apresentado em (PENG, 2006), que utiliza a

extensao nula como intervalo de guarda e uma equalizacao pré-DCT.

4.3.1 DCT-OFDM

A maior diferenca desta variante em relacao ao OFDM convencional consiste na uti-
lizagao do par IDCT/DCT para o processo de modulagao e demodulagdo no lugar das
transformadas IFFT/FFT. Assim, as amostras do sinal DCT-OFDM podem ser geradas

por uma transformada cosseno discreta inversa (IDCT) e sao expressas por:

=

-1

rper-orpM(n) = diBrcos(
1

QWkn)
T

(4.16)

B
Il

onde N ¢é o niimero de subportadoras do DCT-OFDM, d = [dy, dy, ..., dy_1]T & o vetor de
simbolos, £ = \/LT sek=0e [, = \/g caso contrario. Assim sendo, os sistemas OFDM

baseados na DCT utilizam as seguintes fungdes como base ortogonal:

n(t) = \/gcos(%nﬂst), 0<t<T, (4.17)

Analisando a EQ. 4.17, observamos que, diferentemente do OFDM convencional, a
menor distancia necessaria entre as subportadoras para satisfazer a ortogonalidade é de

Fs = uma vez que:

T2 t. /2 t Ln=m
/ —cos(ﬂ) —cos(m) = (4.18)
L VTt ettt On £ m

Devido a esta propriedade, caso uma modula¢ao com simbolos reais (PAM e BPSK)

L
2T’

seja utilizada em cada subportadora, o sinal no dominio do tempo sera real e a largura de
banda necessaria para transmissao pode ser reduzida pela metade em relacao ao OFDM
convencional (XIONG, 2003).

Apresentamos o diagrama de blocos do transmissor e receptor DCT-OFDM na FIG.

4.8. Por ser uma transformada real necessita de duas DCTs na transmissao e na recepgao
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TRANSMISSOR

Parte Real —’ IDCT

- Add Saida Tx
CP/zP >
Parte Imaginaria _’ IDCT
RECEPTOR J
AN
dreal
DCT [ fase <—
a Remocao CP/ZP Entrada Rx
T e—
<—d o e Equalizacao
DCT |@—{ quadratura |g—

FIG. 4.8: Diagrama de blocos do sistema DCT-OFDM.

quando o vetor de simbolos d possuem componentes complexas. Conforme indicado an-
teriormente, empregamos o intervalo de guarda ZP apresentado em (PENG, 2006).
Salienta-se ainda que o emprego da modulagao de indice pode ser associada com a
utilizacao de DCT-OFDM para aumento da eficiéncia espectral conforme demonstrado em
(CHAFII, 2017). Este trabalho explora a capacidade de codificar uma maior quantidade
de informagcao no conjunto de indices de subportadoras ativas através da maior quantidade

de subportadoras que o DCT-OFDM possibilita.

4.3.2 C-OFDM

A transformada C foi inicialmente proposta em (HEIN, 1978) como uma transformagao
unitaria obtida através da combinagao da DCT e da Transformada de Walsh-Hadamard
(TWH), voltada para compressao de video/imagens. Esta transformada foi empregada
em (LEFTAH, 2014; AL-SODANTI, 2013) para a geragao de simbolos OFDM, denominada
de C-OFDM, onde além reduzir a PAPR, apresentou melhor desempenho de taxa de erro
em relacao ao OFDM convencional.

Podemos obter a transformada C pela seguinte expressao (AL-SODANI, 2013):
CT =T (IDCT])* ®(JTWH]), (4.19)

onde [DCT] e [TWH] sdo as representagoes em matrizes das transformagdes DCT e TWH,
respectivamente, ® é a matriz de reordenamento reverso em bit e I' é a matriz de reorde-

namento reverso com codificagao gray. A matriz ® é responsével por permutar as linhas
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em ordem reversa em bit, conforme ilustrado na TAB. 4.2, e a matriz I' permuta as linhas

seguindo a codificagao gray. Podemos expressar estas duas matrizes, considerando N = §,

por:

TAB. 4.2: Permutacao de linhas realizada pela matriz ®.

ordem-bit-original | ordem-bit-reversa | linha original | linha 'reversa’

000 000 1 1
001 100 2 5t
010 010 3 3
011 110 4 7
100 001 ) 2
101 101 6 6
110 011 7 4
111 111 8 8

(1000000 0]

000O0O0O0TO0O 1

0001O000O00O0

b — 00001O0O00O0

01 000O0O0O0

0000O0OO0OT10O0

001 0O0O0O0O0

000O0O0OT1O0 0,

(100000 0 0

000O01O0O0T®O

00 10O0O0O0O

r— 000O0O0OO0ODT1®O

01 00O0O0O0O

000O0O0OT1TO0F®O

0001O00O0O®O

000O0O0O0OTO0OT1

desta forma, podemos representar a matriz da transformada C por:
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10 0 0 0 0 0 0 |
01 0 0 0 0 0 0
0 0 09239 03827 0 0 0 0
0 0 —0.3827 09239 0 0 0 0
[Clsxs = (4.22)
00 0 0 09061 —0.0747 0.3753 0.1802
00 0 0 02126 07682 —0.5133 0.3182
00 0 0 —03182 05133 0.7682 0.2126
00 0 0 —0.1802 —0.3753 —0.0747 0.9061]

Observamos que aproximadamente % dos elementos da matriz C sao nulos e, conse-
quentemente, apresenta menor sobreposicao de simbolos na geracao do simbolo OFDM,
acarretando em menor PAPR em relagao ao OFDM convencional. Além disso, as matrizes
C de ordem maiores L diferem da matriz de ordem N apenas pela parte diagonal inferior
D, como representamos na EQ. (4.23). Desta forma, a propor¢ao de % de elementos nulos

¢ mantida independentemente da dimensao da matriz [C].

[C]N [O]L—N
= (4.23)
O~ [Dl-n
TRANSMISSOR
Parte Real > cT
: Add Saida Tx
) crizp [
Parte Imaginaria o’
RECEPTOR j
A
dreal
C | fase —
) Remogao CP/ZP Entrada Rx
<—dimag e Equalizagao <_
' C |@— quadratura |q—

FIG. 4.9: Diagrama de blocos do transmissor/receptor C-OFDM.

Apresentamos o diagrama de blocos do transmissor e do receptor C-OFDM na FIG.

4.9. Semelhante ao caso do DCT-OFDM, por se tratar de uma transformada real, é
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necessario o emprego de duas transformadas na transmissao e na recepcao quando os
simbolos de d sao complexos. Além disso utilizamos o intervalo de guarda ZP, neste
caso também nao ¢ possivel a equalizac¢ao simplificada (por uma matriz diagonal) quando
empregamos o prefixo ciclico.

De forma semelhante ao que observamos na pré-codificacao da Segao 4.2.1, a THW dis-
tribui os simbolos de informagcao nas diversas subportadoras do simbolo gerado, provendo

diversidade em frequéncia ao sinal.

4.4 CONSIDERACOES FINAIS

Neste capitulo, apresentamos brevemente diferentes variantes do OFDM. Mostramos
também as suas principais vantagens e desvantagens, indicando caracteristicas particulares
para cada técnica/transformada utilizada e o seu potencial para emprego em canais HFL.

Ilustramos na tabela 4.3 um sumaéario dos beneficios observados.

TAB. 4.3: Comparativo das vantagens observadas nas Variantes OFDM.

Redugao | Diversidade ion . | Aumento da | Ganho Redugao do
Resiliéncia . Transf. | espagamento
de em R eficiéncia RSR
N a CFO . real entre subpor-
PAPR frequéncia espectral atil
tadoras
X-OFDM X X
T-OFDM X X X
SIM-OFDM X X X
DCT-OFDM X X X
C-OFDM X X X X

Apresentamos no capitulo a seguir uma avaliagdo de desempenho das variantes aqui

apresentadas na presenca de canais HFL.
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5 AVALIACAO DE SISTEMAS OFDM EM CANAIS HFL

Neste capitulo apresentamos os resultados de avaliagao do sistema OFDM e suas vari-
antes apresentadas no capitulo 4 em modelos de canais HFL.

O capitulo foi organizado da seguinte forma, na Secao 5.1 apresentamos o sistema
avaliado e a escolha dos parametros OFDM. Na Secao 5.2 apresentamos os resultados

obtidos. Por fim, na Se¢ao 5.3 apresentamos as conclusoes do capitulo.

5.1 SISTEMA AVALIADO

Na FIG. 5.1 apresentamos o diagrama de blocos do sistema OFDM em canais HFL.
Admitimos sincronizacao perfeita e os coeficientes do canal conhecidos pelo receptor, salvo

quando informado o contrario.

Entrada

fluxo de

Do 5| Mapeamento L sp 3 IFFT 3 PIs | CAP‘j'gP

Saida do

ﬂuxg de

bits Denz)oFdDul\I,Iador < reg;)cgio Canal
AWGN

FIG. 5.1: Diagrama em blocos de um sistema OFDM.

Para manter a compatibilidade com o legado dos canais HF ¢é de interesse escolher
uma largura de faixa multipla de 3 kHz, dessa forma optamos pela utilizacao de 18 kHz
para a transmissao.

A simulagao do canal HFL foi realizada conforme descrito no apéndice 9.1. Para repre-
sentar com maior fidedignidade o modelo do canal, utilizamos um filtro FIR de ordem ele-
vada (2500 coeficientes) com uma taxa de atualizagdo dos coeficientes de desvanecimento
do canal (ff;) de 200 vezes por segundo, atendendo os requisitos de (MIL-STD-188-110C,
2012) (frur > 7fa) para os canais previstos em (Digital Radio Mondiale, 2014).
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5.1.1 EQUALIZACAO

Consideramos dois critérios de equalizagao: Zero Forcing (ZF) e Minimo Erro Médio
Quadrdtico (MMSE). O critério ZF realiza a equalizagdo sem considerar a poténcia do
ruido. Os coeficientes de equalizacao sao o inverso da resposta em frequéncia do canal

dado por:

1
Hg

E importante salientar que caso alguma subportadora esteja demasiadamente aten-

Qzrk = (5.1)

uada, observaremos uma elevada amplificagdo do ruido. Para contornar este problema,
podemos utilizar o equalizador MMSE.

O critério MMSE considera a poténcia do ruido no célculo dos coeficientes de equa-
lizagdo. Seu equacionamento fornece uma relagao entre a mitigacao do desvanecimento
plano e a minimizacao da amplificacao em excesso do ruido. O equalizador MMSE ¢é dado

por:
Hi

Hil + %

2
On

QMMSE R = (5.2)

Podemos observar que para canais onde temos uma elevada RSR, o equalizador MMSE

se aproxima do resultado do ZF.

5.1.2 PARAMETROS DA TRANSMISSAO OFDM

Um dos principais parametros para a definicao de um sistema OFDM ¢ a duracgao do
simbolo e, consequentemente, o espagamento entre subportadoras EQ. (2.2). Ao reduzir
o espacamento entre as subportadoras, aumentamos a probabilidade da ocorréncia de um
desvanecimento plano em cada uma. No entanto, quando maior for a duragao do simbolo,
maiores serao as variagoes do canal ao longo do simbolo ocasionadas pelo espalhamento
doppler do canal, acarretando em ICI.

Para realizar uma boa parametrizagao do sistema, o tempo de coeréncia do canal, bem
como a dispersao de atrasos, devem ser considerados. De acordo com (HWANG, 2009),
para reduzir o efeito do desvio doppler (fge5) é interessante que a duragao de simbolo seja

escolhida de forma que:

T, < (5.3)

1
fdes ’
Em relagao ao espalhamento de retardo, adotamos T, > 7,4, (espalhamento de retardo

maximo) para evitar a interferéncia entre simbolos OFDM. No entanto, a defini¢ao de T},
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estd inerentemente ligada a escolha de T, pois quanto maior for a razao :‘%, maior sera
a perda de RSR ntil devido a insercao do intervalo de guarda, conforme apresentado na
EQ. (2.4), e menor sera a taxa de transmissao do sistema EQ. (2.5).

Podemos concluir que o efeito produzido pelo deslocamento Doppler apresenta um
impacto contrario ao produzido pelo espalhamento de retardo, no sentido de que obtemos
uma boa tolerancia em relagao a este ultimo aumentando o intervalo de simbolo, enquanto
que uma maior robustez em relagao ao primeiro podera ser conseguida reduzindo este
intervalo. Para resolver este dilema, definimos diferentes valores de intervalo de simbolo
a partir da escolha do niimero de subportadoras.

Realizamos a selegdo do ntimero de subportadoras de dados (N) buscando utilizar
o maximo de subportadoras na largura de faixa disponivel (aproximando N de Ngpr).
Para escolha de T} priorizamos evitar que ocorra ISI, impondo dois limites da razao entre
T,/T;,de 1/1 e 1/4.

Para a validagao dos parametros selecionados, realizamos simulagoes de taxa de erro
utilizando os modelos de canais DRM brando (TAB. 3.2) ¢ DRM severo (TAB. 3.3), que
apresentam seletividades no tempo e na frequéncia moderado e severo, respectivamente.

Observando os valores de 7,4, de 2.2ms e 6ms para estes canais, podemos definir inicial-

mente os parametros indicados pela TAB. 5.1.

TAB. 5.1: Configuragoes iniciais do sistema OFDM.

N T, Canal DRM Brando Canal DRM Severo

T, T,/T; | Degradacao T, T,/T; | Degradacao
64 | 3.6ms | 3.6ms | 1/1 3 dB 3.6ms*| 1/1 3 dB
128 | 72ms | 3.6ms | 1/2 1.76 dB 7.2 ms 1/1 3dB
256 | 14.4ms | 3.6ms | 1/4 0.96 dB 7.2 ms 1/2 1.76 dB
512 | 28.8ms | 7.2ms | 1/4 0.96 dB 7.2 ms 1/4 0.96dB

(* ocorre ISI)

Para avaliar o desempenho de cada configuracao, conjuntos de 50000 simbolos OFDM
com modulagao QPSK foram gerados aleatoriamente e foi utilizada a equalizacao ZF. Os
resultados estao ilustrados na FIG. 5.2.

Como referéncia teodrica indicamos na curva azul o desempenho do sistema para um
canal com desvanecimento seletivo, invariante no tempo durante o intervalo de simbolo
e conhecido pelo receptor. Para o canal DRM brando, observamos basicamente apenas
o efeito da redugdo na relacdo RSR devido a insergao do intervalo de guarda (7), com

excegao do cenario com N = 512, que apresenta um pior desempenho para valores elevados
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Canal DRM Brando Canal DRM Severo
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FIG. 5.2: Desempenho para as configuragoes da TAB. 5.1.

de RSR. Esta piora de desempenho ocorre devido a maior durac¢ao do simbolo que ocasiona
ICI devido a variacao dos coeficientes do canal.

Para o canal DRM severo, observamos que a configuracao com N = 64, apresenta
elevada taxa de erro. Isto ocorre devido a menor duragao do intervalo de guarda em
relacao ao espalhamento de retardo maximo, conforme indicado na TAB. 5.2. Para as
demais configuragoes podemos observar o efeito da variacao dos coeficientes do canal
durante o intervalo de simbolo, no qual quanto maior a duracao do simbolo maior é a taxa
de erro. Nesta comparacao a configuracao com N = 512, que possui o maior intervalo de
simbolo (T = 28.8ms), apresenta taxa de erro superior as configuragoes N = 128 e 256.

Convém avaliar a reducao da taxa de transmissao devido & razao T,/T; apresentada
na EQ. (2.5). Caso se opte por utilizar razoes de 1/1 ou 1/2, sera observado uma redugao
da taxa de transmissao (de 50% e 33%, respectivamente).

Com a finalidade de evitar uma reducao significativa, consideramos como regra geral
que o comprimento do intervalo de guarda seja no maximo % e % para os canais DRM
brando e severo, respectivamente. Atendendo a estes requisitos realizamos uma nova
avaliacao das configuragoes indicadas na TAB. 5.1 e os resultados estao ilustrados na
FIG. 5.3.

Podemos observar que nao é possivel evitar ISI nas configuragoes com N =64 e N =
128, para ambos os canais avaliados. Em relagao as demais configuragoes, observamos

uma evidente vantagem quando utilizado N = 256, mesmo diante de maior reducao de
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FIG. 5.3: Desempenho para mesma razao %

RSR util representada pela Eq. (2.4), em comparagao com N = 512,

Como tultima avaliagao buscamos examinar a sensibilidade da escolha do intervalo
de simbolo em relagao ao desvio e ao espalhamento doppler. Para isto realizamos uma
simulagao na qual a redugao na RSR devido a insercao do CP e a interferéncia entre
simbolos foram desconsideradas. Como observado na FIG. 5.4, o desempenho de taxa
de erro piora sensivelmente & medida que aumentamos o nimero de subportadoras e,

consequentemente, aumentamos a duragao do simbolo.

Canal DRM Brando Canal DRM Severo

S . . . . .
107 F o Teoria | | 107! Teoria
—d—N=-64 N=128
N =128 —B—nN-=-256
—HB—N =256 —¥—N=512
——N=512
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@ 5]
8 3
© ©
x x
©
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10 \ E 103} q
(N
1

0 5 10 15 20 25 30 0 5 10 15 20 25 30
Eb/No (dB) Eb/No (dB)

FIG. 5.4: Desempenho desconsiderando a inser¢ao do CP e a interferéncia entre simbolos.
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A partir desses resultados chegamos a seguinte definicao de pardmetros do sistema
OFDM. Optamos por escolher 256 subportadoras, devido & boa relagao de duragao do
simbolo e distancia entre subportadoras, e por utilizar dois tamanhos de prefixo ciclico,
de 64 e 128, para os canais DRM brando e severo, respectivamente, para evitar ISI. Os

demais parametros foram definidos conforme apresentado na TAB. 5.2.

TAB. 5.2: Parametros do sistema OFDM.

Parametro Canal Moderado \ Canal Severo
Modulagao QPSK
Tamanho FFT (N) 256
Tamanho Prefixo Ciclico (C'P) 64 ‘ 128
Qtd de subportadora de dados (Ny) 190
Densidade de portadoras pilotos (%) 1/4
Qtd de subportadoras nulas 2
Distancia entre subportadoras 70.3125 Hz
Duragao Intervalo de Guarda 3.55 ms 8.88 ms
Duragao Simbolo (com CP) 17.77 ms 21.33 ms
Largura de Banda 18 kHz
Razao Frame (Frame dados/Frame Total) 0.9
Taxa de dados 19.2 kbps \ 16 kbps
Taxa de atualizagao do canal 200 Hz

5.1.3 DESEMPENHO PARA A ESTIMACAO DE CANAL HFL

Nesta subsecao avaliamos o desempenho do sistema caso o canal seja estimado pelo
receptor. Para a estimagao do canal utilizamos um estimador de minimos quadrados (LS,
do inglés "Least Squares") e as configuragdes de pilotos do tipo Comb type e Block type
apresentados em (HWANG, 2009). O diagrama de blocos do demodulador OFDM com a

Extragdo
Pilotos

estimacao do canal esta representado na FIG. 5.5

Estimacao
do Canal

Saida do Entrada
fluxo de Demodulador
bits 4 <— — OFDM
<+ Dem:lawp_igrlz\ento € P/S i4—| Equalizador |[— FFT 4— S/P ——

— «— <«

FIG. 5.5: Diagrama e blocos do demodulador OFDM com estimacao de canal.

Na FIG. 5.6 comparamos os resultados quando empregada uma equalizacao ZF, dada

pela EQ. (5.1) considerando o canal conhecido estimado com diferentes configuragoes de
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portadoras pilotos. Podemos observar que a configuracao Block type nao é eficaz para
estimacao de canal HFL brando, pois nao consegue acompanhar a variacao no desvaneci-
mento, por este motivo observamos uma taxa de erro constante para valores de % supe-

riores a 20 dB.

Canal DRM Brando

100&\-_._5‘_*/H

L
1071 F
<
T 102k
S
° g
x
©
'_
103+ Teoria - Ch. invariante
==& ZF - Canal Conhecido
ZF - Comb type - 1/4
==& ZF - Comb type - 1/8
=== 7F - Block type - 1/4
1074 F ZF - Block type - 1/8
0 5 10 15 20 25 30 35

Eb/No (dB)

FIG. 5.6: Desempenho com diferentes configuragoes de pilotos.

Para o arranjo Comb type, observamos que é possivel realizar a estimagao do canal

— 1

g nao ¢é suficiente para

quando %—Z = i, enquanto que quando temos uma razao de %
garantir uma boa equalizacao canal. E importante salientar que os resultados obtidos
ainda estao distantes (cerca de 3 dB) do caso quando os coeficientes do canal sdo conheci-
dos pelo receptor. Este resultado motiva a busca por novas configuragoes de tons pilotos
para canais HFL, como o apresentado em (YLI-KAAKINEN, 2016). Para o canal DRM

severo, nenhuma das alternativas acima se mostraram eficazes para a estimacgao do canal

HF de faixa larga.

5.2 AVALIACAO DO DESEMPENHO DAS VARIANTES OFDM EM CANAIS HFL

Nesta segao avaliamos o desempenho das variantes do OFDM (X-OFDM, T-OFDM,
SIM-OFDM, DCT-OFDM e C-OFDM) em canais HFL, utilizando os pardmetros definidos
na secao anterior. Adotamos dois indicativos de desempenho: taxa de erro e PAPR.
No final realizamos uma comparacao de complexidade computacional entre as variantes
OFDM avaliadas.

Para a avaliacao da taxa de erro, dividimos a analise entre o emprego dos intervalos
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de guarda Prefixo Ciclico (CP do inglés " Cyclic Prefix") e a Extensao Nula (ZP do inglés
"Zero Padding").

frequéncia ZF e MMSE, enquanto que para ZP adotamos como padrao a equalizagao

Para simulagoes como o CP utilizamos equalizagao no dominio da

MMSE no dominio do tempo.

5.2.1 DESEMPENHO COM PREFIXO CICLICO

Nesta subsegao avaliamos o desempenho das variantes com o emprego do prefixo ciclico
e equalizacao no dominio da frequéncia. Neste contexto é importante destacar que as vari-
antes que se originam da DFT (X-OFDM, T-OFDM e SIM-OFDM) permitem a equali-
zacao simplificada, o que nao é vélido para as variantes baseadas na DCT (DCT-OFDM
e C-OFDM), uma vez que a propriedade da convolugao ciclica nao é valida diretamente.
Para lidar com esta questao utilizamos uma abordagem semelhante a adotada para o
SC-FDM (HWANG, 2009), onde emprega-se duas FFTs no receptor para equalizagao. Os

diagramas dos demoduladores das variantes estao indicados na FIG. 5.7 ¢ 5.8

AWGN
Entrada
fluxo de Modulador
”bit DFT-OFDM Add
=2L23( x-orbm P/S —» o Canal
T-OFDM
SIM-OFDM
Saida do Demodulador
fluxo de
bits DFT-OFDM Equalizador < remocao
«=—  x-ofDM gF/MMSE IFFT  |¢— s/ CF?
T-OFDM <
SIM-OFDM A

Canal Info

FIG. 5.7: Diagrama de bloco das variantes: DFT-OFDM, X-OFDM, T-OFDM e SIM-
OFDM. Equalizador no dominio da frequéncia.

Nas FIG. 5.9 e 5.10 apresentamos os resultados referentes a equalizacao Zero Forcing
para os canais DRM brando e severo. Para ambos os canais observamos que a técnica SIM-
OFDM apresentou um desempenho melhor que as demais técnicas, sendo ligeiramente
pior do que o OFDM convencional para valores baixos de ﬁ—g devido & maior dificuldade
em diferenciar as portadoras ativas das inativas. Em relagao as demais variantes, todas
apresentaram desempenho inferior quando comparado ao DFT-OFDM.

Cabe observarmos que no canal DRM severo as curvas atingem um valor limite de

taxa de erro minimo em decorréncia do espalhamento Doppler, no entanto as diferencas
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FIG. 5.8: Diagrama de bloco das variantes: DCT-OFDM e C-OFDM. Equalizador no
dominio da frequéncia.

de desempenho observadas entre as técnicas se mantém para valores de % elevados.

Canal DRM Brando

100E : :
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FIG. 5.9: Desempenho de taxa de erro para equalizador ZF no dominio da frequéncia
sobre o canal DRM brando.

Em seguida, avaliamos o desempenho com equalizagao MMSE, os resultados podem
ser observados nas FIG. 5.11 e 5.12. E possivel observar uma nitida melhoria do de-
sempenho de T-OFDM, X-OFDM e C-OFDM em relagao as demais. Esta melhoria é
atribuida ao fato destas variantes distribuirem a informacao entre as subportadoras con-
forme apresentado nas Secoes 4.2.1 e 4.3.2. Desta forma, caso haja a presenca de nulos

espectrais no canal, a informacao nao sera completamente perdida, uma vez que também
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FIG. 5.10: Desempenho de taxa de erro para equalizador ZF no dominio da frequéncia
sobre o canal DRM severo.
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FIG. 5.11: Desempenho de taxa de erro para equalizador MMSE no dominio da frequéncia
sobre o canal DRM brando.
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Canal DRM Severo

10°

Taxa de Erro
)
N

i Convencional
X-OFDM
109 F T-OFDM N
—E&— SIM-OFDM
—3¢— DCT-OFDM A
C-OFDM v
10_4 1 1 1 1 J
0 5 10 15 20 25

Eb/No (dB)

FIG. 5.12: Desempenho de taxa de erro para equalizador MMSE no dominio da frequéncia
sobre o canal DRM severo.

estara alocada nas outras subportadoras.

Em contrapartida a diversidade em frequéncia nao ocorre em DFT-OFDM, DCT-
OFDM e SIM-OFDM , que distribuem os dados transmitidos em subportadoras tinicas e
em regioes especificas do espectro.

E importante salientar que a diversidade em frequéncia obtida com o emprego de pré-
codificacao s6 proporciona reducao na taxa de erro quando empregamos a equalizacao
MMSE. Para o caso da equalizacao ZF, as subportadoras demasiadamente atenuadas
contribuem negativamente para a recuperacao do vetor de simbolos d a ponto de produzir
piora na taxa de erro, conforme observado nas FIG. 5.9 e 5.10.

Para testar esta afirmacao, realizamos uma avaliagao com o emprego da equalizacao ZF
na qual desconsideramos as subportadoras com amplitude abaixo de um limiar ajustado
empiricamente para a recuperacao do vetor de simbolos. Conforme podemos observar na
FIG 5.13, os resultados obtidos foram superiores aos mostrados na Fig. 5.9, confirmando

estar correta a afirmacao feita acima.
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FIG. 5.13: Desempenho de taxa de erro para equalizador ZF desconsiderado as subpor-
tadoras demasiadamente atenuadas.

5.2.2 VARIANTES COM EXTENSAO NULA

Nesta subsegao avaliamos o desempenho das variantes com o emprego de Extensao
Nula (ZP) e equalizagao no dominio do tempo. O diagrama de bloco esta representado

na FIG. 5.14.

AWGN
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Saida do
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bits ) — Equalizador ] remocao
4+— Variante 4— MMSE :: S/P — 7p —
OFDM —

A
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FIG. 5.14: Diagramas de blocos com extensao nula e equalizador no dominio do tempo.

Podemos observar pelas FIG. 5.15 e 5.16 que as curvas de desempenho para a equa-

lizacao no dominio do tempo e ZP se assemelham as apresentadas com o emprego do
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prefixo ciclico (FIG. 5.11 e 5.12). O maior diferencial observado entre estes métodos de
equalizagao é a complexidade computacional, dadas pelas EQ. (5.1) e (5.2), que avaliamos

nas segoes seguintes.
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FIG. 5.15: Desempenho para extensao nula e equalizador MMSE no dominio do tempo
sobre o canal DRM brando.
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FIG. 5.16: Desempenho para extensao nula e equalizador MMSE no dominio do tempo
sobre o canal DRM severo.
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5.2.3 PAPR

Os resultados da fungao de distribuigao acumulada complementar (CCDF do ingleés
"Complementary Cumulative Distribution Function") da PAPR para as variantes avali-
adas estao apresentadas nas FIG. 5.17 e 5.18 para modulacao QPSK e 16-QAM, re-
spectivamente. Podemos observar que o desempenho do SIM-OFDM e DCT-OFDM sao
proximos ao OFDM convencional enquanto que o C-OFDM apresenta um desempenho
ligeiramente superior, com um ganho de aproximadamente 1 dB para uma CCDF de 10~*.

Em relacao as variantes X-OFDM e T-OFDM, observamos um desempenho nitida-
mente superior quando comparadas as demais variantes. Elas apresentaram um ganho
em relagdo ao OFDM convencional de aproximadamente 8,5 dB (X-OFDM) e 5,5 dB
(T-OFDM) para uma CCDF de 10~* e uma modulacio QPSK nas subportadoras. J4 na
FIG. 5.18, observamos um ganho de 5.5 dB (X-OFDM) e 2.7 dB (T-OFDM) para uma
CCDF de 10~* e uma modulacao 16-QAM.

CCDF PAPR
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107§ SIM-OFDM | 7
DCT-OFDM
= C-OFDM
©
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104 E
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3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13

alfa(dB)

FIG. 5.17: CCDF da PAPR para N = 256 e modulacao QPSK.

Esta melhoria se deve a redugdo da superposi¢ao de apenas dois e quatro simbolos (ao

invés de N do OFDM convencional) como pode ser observado pelas EQ. (4.9) e (4.3).
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FIG. 5.18: CCDF da PAPR para N = 256 e modulagao 16-QAM.

5.2.4 COMPLEXIDADE COMPUTACIONAL

Nesta subsecao apresentamos o comparativo de complexidade das variantes, em quanti-
dade de operagoes reais de adigao (Ag) e de multiplica¢ao (Mpg), calculada em (LEFTAH,
2014; WANG, 2015). Na TAB. 5.3 indicamos a complexidade da transformada empregada

em cada variante OFDM.

Transmissor | Receptor (CP)
AR MR AR MR
OFDM Convencional | 6144 | 4096 | 6144 | 4096
X-OFDM 1016 0 11288 | 8192
T-OFDM 1536 | O 13824 | 8192
SIM-OFDM 6144 | 4096 | 6144 4096
DCT-OFDM 4096 | 2048 | 16384 | 10240
C-OFDM 4614 | 4614 | 16902 | 12806

TAB. 5.3: Comparativo de complexidade entre as variantes para N = 256 e equalizagao
com o emprego do prefixo ciclico.

Podemos concluir que a quantidade de operagoes reais necessarias considerando trans-
missor+receptor é semelhante para as técnicas OFDM Convencional e SIM-OFDM, e
ligeramente superior para X-OFDM e T-OFDM (cerca de 10% e 15% maior, respectiva-

mente), com uma maior complexidade no receptor. Além disso, notamos que as variantes
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C-OFDM e DCT-OFDM apresentam um custo computacional nitidamente maior que as
demais na recepcao, devido a necessidade do par adicional de FFT /IFFT.

Caso a equalizagao seja realizada no dominio do tempo utilizando a Extensao Nula,
nao serao necessarias as transformadas IFFT/FFT na recepgao para equalizagdo para
DCT-OFDM e C-OFDM (conforme ilustrado na FIG. 5.14). Consequentemente, a com-
plexidade do receptor (ZP) para cada variante serd a mesma do transmissor indicado na
TAB. 5.3. Neste contexto visualizamos uma clara vantagens para as técnicas X-OFDM
e T-OFDM que em relagao ao OFDM Convencional, com uma reducao de operacoes de
90% e 85%, respectivamente.

Cabe salientar que a equalizacao no dominio do tempo, com o emprego da Extensao
Nula, requer inversao de matrizes (com uma complexidade O(n?)), o que acarreta em um
custo computacional consideravelmente superior a equalizacao realizada no dominio da
frequéncia com o prefixo ciclico. Como tltima observacao, caso sejam utilizados simbolos
reais, teremos uma reducao de complexidade 50% menor nas variantes DCT-OFDM e
C-OFDM, por serem transformadas reais. Entretanto, suas complexidades ainda serao

superiores quando comparadas as variantes X-OFDM e T-OFDM.

5.3 CONCLUSAO

Neste capitulo avaliamos o desempenho das variantes OFDM em canais HFL. Chega-
mos a conclusao que todas as variantes OFDM alcancam uma melhoria de desempenho
em relacao ao OFDM convencional para o emprego em canais HFL. Neste quesito focamos
nas variantes que apresentam maior ganho, com a menor oneracao da complexidade com-
putacional.

Como destaque temos as variantes T-OFDM e X-OFDM, que permitem equalizacao
no dominio da frequéncia e apresentam desempenho nitidamente superior as demais em
relacao a taxa de erro e PAPR. Cabe salientar que o emprego destas variantes pode ser
aliada ao SIM-OFDM, promovendo eventualmente uma melhoria adicional de desempenho

em canais HFL.
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6 MELHORIA DA ROBUSTEZ A AMPLIFICACAO NAO LINEAR

Neste capitulo discorremos acerca de métricas para o aperfeicoamento do desempenho
de técnicas para sistemas OFDM na presenga de amplificagdo nao linear (ANL) e apresen-
tamos uma das contribuigoes originais desta dissertacao. Este assunto é de interesse deste
trabalho, uma vez que é habitual o emprego de amplificadores de poténcia em sistemas
de comunicacao na faixa de HF.

O capitulo seré organizado segundo a seguinte forma. Na Segao 6.1 iremos realizar
uma breve introducao ao assunto, apresentando dois modelos classicos de ANL utilizados
na literatura. Na Sec¢ao 6.2 apresentamos uma nova proposta para a melhoria da robustez

a ANL. Por fim, na Secao 6.3 apresentamos as avaliagbes de desempenho.

6.1 INTRODUCAO

Com base nas técnicas de geracao de sinalizagao miltipla retratadas na Sec¢ao 2.2, abor-
daremos inicialmente a respeito de métricas que usam prioritariamente o conhecimento
das caracteristicas e modelos da ANL para prever sua saida e, dessa forma, auxiliar na
escolha entre os simbolos OFDM modificados.

Na literatura observamos dois trabalhos que seguem esta linha e utilizam como métrica
de selegao o minimo erro quadratico médio (MSE) (PARK, 2007) e a méaxima correlagao
(CORR) (E. AL-DALAKTA, 2012) entre a entrada e saida da ANL. A partir do emprego
destas métricas obtemos uma notéavel reducao da taxa de erro, no entanto para que seu
emprego seja eficaz, necessitam de um modelo matematico ajustado da ANL para prever
a saida amplificada instantanea e, portanto, sao mais complexas.

Para suprir estas deficiéncias, neste capitulo apresentamos uma nova métrica con-
siderando apenas as amostras de maior poténcia do sinal. Esta proposta apresenta uma
complexidade significativamente menor, requer muito menos conhecimento da ANL e al-
canga uma redugao de taxa de erro comparavel as de (PARK, 2007; E. AL-DALAKTA,
2012).
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6.1.1 MODELOS DE ANL

Assumindo um modelo genérico de amplificador nao linear, sem memoria, a saida do

amplificador pode ser definida por:
Yn = A(py) e/ toendl o & |2 [0, £ arg(a,), (6.1)

onde x,, representa o sinal de entrada e os operadores A(.) e ¢(.) representam as conver-
soes em amplitude (AM/AM) e fase (AM/PM), respectivamente. A seguir apresentamos

alguns modelos de ANL comumente utilizados na literatura.

6.1.1.1 MODELO RAPP

Este modelo é amplamente utilizado para representar os efeitos de Amplificadores de
Potencia de Estado Solido (SSPA de "Solid State Power Amplifier"). A distor¢ao de fase
é considerada suficientemente pequena, portanto, pode ser desconsiderada. Os operadores
de conversao sao dados por (SANTELLA, 1998):

Pn 2p. 1
ARapp(pn) = pn[l + A_O ] 2» (6-2)
¢Rapp(pn) =0, (6.3)

onde o parametro p controla a suavidade da transicao da regiao linear para a saturacao
e Ag ¢ amplitude de saturagao na saida saturada. Utiliza-se este modelo regularmente

para emular o comportamento de amplificadores em comunicagoes moveis e celulares (AL-
DALAKTA, 2012).

6.1.1.2 MODELO SALEH

Este modelo é bem conhecido por representar amplificadores de tubo de onda pro-
gressiva (TWTA de "Travelling Wave Tube Amplifier") sendo apresentado em (SALEH,
1981). Este modelo inclui as conversoes AM/AM e AM/PM, respectivamente dadas por:

a1pPn

ASaleh(pn) = 1 +Blp2 (64)
2
Q20

¢Saleh(pn) = 1 +252p27 (65)

onde o pardmetro «y controla o ganho do amplificador e awn, 51 e By controlam as nao-
linearidades. Dentre as aplicagoes do amplificador TWTA | pode-se citar seu emprego em

radar e comunicacoes via satélite.
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FIG. 6.1: Caracteristicas de distor¢ao de amplitude (AM/AM) e de fase (AM/PM) para
modelos Rapp e Saleh. Foram utilizados os seguintes parametros:

Rapp: p = 1.386 ¢ Ag = 1;

Saleh: oy = 2.1587, By = 1.1517, oy = 4.0033 e B = 9.1040.

6.1.1.3 MODELO POLINOMIAL

Devido a sua versatilidade, o modelo polinomial apresenta um potencial para emular
diversos tipos amplificadores nao lineares. O modelo em sua forma mais genérica pode

ser descrito por:

Kam

APolynomial(pn) = Z aipni =ap + (110,11 + +a202 + agpi + ... (66)
=0

Kpm

¢Polynomial(pn) = Z bjpnj = bO + b1p711 + +62pi + bgpi +..., (67)

§=0
onde coeficientes a; e b; podem ser obtidos pelo ajuste das curvas utilizando técnicas de
minimos quadrados.

Devido a grande quantidade de coeficientes necessarios para uma boa representagao
do amplificador, foi apresentado em (BOHARA, 2007) uma simplificagdo, onde o modelo

polinomial ja representaria a saida do amplificador nao-linear, sendo expressa por:

K
Yn = Z Oéipn|pn|i_1 = Q1 0n + a2pn|pn‘ + +a3pn’pn|2 e (68)
=1

onde K representa a ordem da nao linearidade, e os coeficientes o; podem assumir valores

reais (quando temos apenas conversdes AM /AM) ou valores complexos (quando observa-se
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conversoes AM/AM e AM/PM).

Neste modelo observamos que a nao linearidade de terceira ordem apresenta uma boa
aproximagao para modelos mais simples de amplificador, como o modelo Rapp, servido
como uma boa aproximagao para conversoes AM/AM e reduzindo significativamente a

complexidade. Desta forma a EQ. (6.8) pode ser reduzida para:
Yn R Q1T + Q3T |Tn |, (6.9)

Os coeficientes oy e a3 podem ser obtidos por um ajuste de curva, conforme ilustrado
na FIG. 6.2. Nesta figura os parametros da EQ. (6.9) foram ajustados com o modelo

Rapp representado pela EQ. (6.2).

1 T T T
-~
~
~
0.8 N ]
\
\
\
\
0.6 i
“c
>
04 r .
0.2 ]
Modelo Rapp
= = = Modelo Polinomial 32 ordem
0 1 1 1
0 0.5 1 1.5 2

Pn

FIG. 6.2: Conversao em amplitude para os modelos Rapp e Polinomial com os parametros:
Ag=1,p=164, a1 =1, e a3 = —0.1769.

6.1.2 EMPREGO DAS METRICAS MSE E CORR

O principio de operacao das métricas MSE e CORR esté ilustrado na FIG. 6.3. Para
reduzir o custo computacional, as métricas MSE e CORR utilizam a aproximagao do
amplificador por uma nao linearidade polinomial de terceira ordem (E. AL-DALAKTA,
2012), conforme apresentado na EQ. (6.9). O célculo das métricas MSE e CORR simpli-
ficadas ¢ definido por:
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FIG. 6.3: Métricas de selegao baseados no modelo do amplificador.

N-1 N-1 N-1
Muyse = Z T — yn|* = (1 — aq)? Z |z, |* + a3 Z |2, |° (6.10)
n=0 n=0 n=0
N-1 N-1 N-1
Mcorr = Z Tpln = oy Z |20 |? + 3 Z |z |*. (6.11)
n=0 n=0 n=0

E importante ressaltar que, se modelos de amplificadores mais complexos forem uti-
lizados, como o de Saleh, nao sera viavel utilizar as aproximacoes polinomiais de terceira
ordem para calcular métricas MSE e CORR. Consequentemente o calculo da métrica de-
veré ser realizado com um polinémio de ordem maior EQ. (6.8) impactando diretamente

seu custo computacional.

6.1.3 RECUO DE POTENCIA

Usualmente a poténcia de operacao de maior eficiéncia em sistemas com amplificadores
de poténcia é na faixa de saturacao. No entanto, devido aos elevados picos de poténcia
observados em simbolos OFDM, a operacao nessa faixa pode conduzir a distor¢ao do sinal
na saida do amplificador. Nestes sistemas é necessario adotar um recuo de poténcia na
entrada do transmissor em relagao a sua saturagao, conforme ilustrado na FIG. 6.4.

O fator de recuo (F'DR) é definido como a razao entre a poténcia de saturagdo do

amplificador (P, ) e a poténcia média do sinal de entrada (P,) expresso por:

Psat
Pin

FDR(dB) = 10[0910 (612)
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FIG. 6.4: Curva de poténcia de entrada versus poténcia de saida para um amplificador
nao-linear.

6.2 METRICA PROPOSTA

Iniciamos o desenvolvimento da nova métrica por utilizar a EQ. (6.1) para expressar

o erro quadratico entre a entrada e a saida de um amplificador nao linear genérico como:

y(2n) — 2al® = 200 A(pn) (1 — cosd(pn)) + (Alpn) — pn)?, (6.13)

onde o segundo termo depende apenas da entrada e da conversao AM/AM. O primeiro
termo depende, além da conversao AM/AM, da conversao AM /PM e torna-se nulo quando
esta conversao ¢ nula (¢(p,) = 0).

Verificamos empiricamente que para diversos modelos de amplificadores que a primeira
parcela no lado direito da EQ. (6.13) pode ser razoavelmente aproximada por uma fungao
afim da forma p,c; + co. Enquanto que para a segunda parcela do lado direito da EQ.
(6.13) verificamos que esta apresenta uma varia¢ao quadratica para valores de p,, elevados.

Comportamentos tipicos destes termos quando as conversdes AM/AM e AM/PM estao
presentes estao ilustrados na FIG. 6.5. As curvas foram obtidas a partir do modelo de
(SALEH, 1981), para o qual oy = 2.16, s = 4, 81 = 1.15 e 55 = 9.1.

[lustramos também nesta figura uma aproximacao afim da primeira parcela e uma
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FIG. 6.5: Comportamento tipico dos termos do lado direito da EQ. (6.13), aproximagao
afim da primeira parcela e aproximacao quadratica da segunda parcela.

aproximacao quadratica da forma G(p, — 1)? para a segunda parcela quando p, > 1. Em
ambos os casos verificamos aproximagoes razoaveis.

Com base nessas observagoes, propomos uma aproximacao simplificada do erro quadrado

da EQ. (6.13):

PnC1 + C2, pn < L;
z(pn) = (6.14)
G(,Oi - LQ) + PnC1 + Co, Pn > L»

onde o parametro L é utilizado para limitar o intervalo em que a contribui¢ao da segunda
parcela da EQ. (6.13) é mais significativa.

Como indicador da sensibilidade & nao-linearidade de um simbolo OFDM modificado
podemos considerar a média de z(p,) sob este simbolo, o que pode ser visto como uma
aproximagao empirica do erro quadratico médio empregado em (PARK, 2007). Esse

indicador pode ser expresso por:

Mla(p) = S Y ot eat 5 3 (i = 1), (6.15)

onde N ¢ a quantidade de amostras, py,; denota as amostra maiores que o limite (pr; > L)
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e k é a quantidade dessas amostras.

Em vez de usar M[z(p)] como uma métrica a ser minimizada para a selegao de sim-
bolos, para simplificar seu céalculo, excluimos de todas as quantidades que podem ser
consideradas dispensaveis.

Dessa forma, a primeira média do lado direito da EQ. (6.15) é descartada, uma vez
que é razoavel supor que seu valor nao ird variar significativamente entre os simbolos
OFDM candidatos. Considerando também que as constantes c1, ¢; € G na EQ. (6.15) nao
apresentam influéncia sobre a selegdo do simbolo, podemos simplificar M [z(p)] e propor

a seguinte métrica:

C(L) = Z — I3 = Z i, — kL2 (6.16)

Salientamos que esta métrica é calculada utlhzando apenas a entrada do amplificador,

no entanto, o ajuste do parametro L deve ser realizado otimizando a aproximacao de

‘y(xn> - xn’2 por Z(pn)

6.2.1 AJUSTE DE PARAMETROS

Apobs a obtencao dos parametros ¢; e ¢y através do ajuste de curva indicado na secao
anterior pela FIG. 6.5, o valor do parametro L é obtido através da minimizagao do erro
quadrético médio entre as expressoes da EQ. (6.13) e EQ. (6.14), que pode ser expresso

por:
€(G> L) =F {(|yn - $n|2 - Zn)g}
=F {(|yn - xn|4} —2F {(|yn - xn|22n)} +E {(Zn)Q} (6.17)
= h —2(Gf1n(L)) 4+ (G* fon(L) + 2G fs.n(L))

onde f1,(L), fon(L), f3.n(L) e h podem ser expressos por:
FinD) = [l = 2P0 = L)y (PP
fnll) = [ (02 = 2Pp,(P)ip
L
finll) = [ (B = 12)(Per + cop, (P)aP
L

h=E {(|yn - xn|4} —2E {|yn - In’2(:0ncl + 62)}
+ (E{(pnc1 + @2)*}),

(6.18)
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sendo p,(.) a fungao de densidade de probabilidade de p.
Ao igualar a zero a derivada de primeira ordem de £ na EQ. (6.17) em relagao a G e

resolvendo a equagao em G obtemos:

_ fl,n(L) B f3,n(L)
f2,n(L) ‘

Substituindo EQ. (6.19) em (6.17) e igualando a zero a primeira derivada da expressao

G (6.19)

obtida em relacao a L, chegamos a:

d§(L) _
T - f4,n(L>[f4,n(L)

onde fi,(L) = fin(L) — fsn(L).

Essa equacao tem trés solugoes. Duas delas sao L — oo e L = 0, portanto, nao sao de

df2,n(L)
dL

~2py, Py (6.20)

interesse. A outra solucao é implicitamente dada por:

Admitindo o modelo usual de distribuicao Rayleigh para amplitude das amostras do

sinal OFDM, o termo fs,,(L) da EQ. (6.18) pode ser dado por

— 0. (6.21)

_r?

fan(L) = 8o'e27. (6.22)

Sabendo que para a distribui¢ao de Rayleigh E{p?} = 20% = P,,, podemos reescrever a
EQ. (6.21) por:

df (L L
BinlD) | 1) =
2P

/ (|lyn — xn\z — Pcy — cg)(P2 — L7 - 2P;,)
I P

in

(6.23)
—P2
e Pin dP = 0.

A partir da EQ. (6.23) é possivel obter uma solugao analitica fechada para a variavel

L e seus valores sao obtidos através de métodos computacionais.

6.3 AVALIACAO DE DESEMPENHO

O diagrama de blocos do sistema avaliado esté ilustrado na FIG. 6.6. Simulacao
computacional foi utilizada para avaliar a melhoria de desempenho de taxa de erro da
métrica proposta, assim como os das métricas (PARK, 2007), (E. AL-DALAKTA, 2012)
e convencional (PAPR).
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A abordagem PTS foi usada para gerar simbolos OFDM modificados. Dois valores
para a quantidade de sub-blocos disjuntos do simbolo original (V') foram testados, 4 e 16,
e a busca do melhor simbolo modificado foi realizado ao longo de 8 e 64 possibilidades
escolhidas aleatoriamente, respectivamente. Em todos os casos, fatores de rotagao de fase
tomaram valores no conjunto {—1,1} e assumimos perfeito conhecimento das informagoes

auxiliares do PTS pelo receptor. O emprego das métricas utilizando a técnica PTS esta
ilustrada na FIG. 6.7.

Entrada Técnica de
Fluxo bits Gerador de ; otimizac&o Xn
Simbolos OFDM Taxa de Erro e ;
PAPR
Amplificador
N3do-Linear
(ANL)
Saida

Fluxo bits Receptor Canal ¢ I
OFDM l AWGN

Yn

FIG. 6.6: Diagrama de blocos do sistema OFDM.
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disjuntos
d(v-l)
———| IFFT X P

Selecdo do Vetor de Fatores

FIG. 6.7: Diagrama de blocos do emprego das métricas utilizando a técnica PTS.

A razao sinal-ruido (RSR) foi dada em termos de %, onde Eg é a energia por simbolo
OFDM e N, ¢ a densidade espectral de poténcia do ruido. Conjuntos de 10° simbolos
OFDM foram gerados aleatoriamente com a finalidade do célculo da taxa de erro.

Simbolos OFDM constituidos de 128 e 1024 subportadoras com modulagao 16-QAM
e um modelo Rapp ajustado aos dados de um amplificador SSPA WiMAX apresentado
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FIG. 6.8: Taxa de erro vs L para o modelo Rapp: V =4, N = 128 e 1024, FDR= 3 dB,

16QAM, RSR = 35 dB, p=1.643 ¢ Ay = 1.

em (E. AL-DALAKTA, 2012) foram utilizados inicialmente nas simulagoes. O recuo de

poténcia e a poténcia de saturacao foram definidos como FFDR = 3 dB, P, = 1 e o valor
do limiar de L = 1.24 foi obtido a partir da EQ. (6.23).

FIG. 6.8 mostra o desempenho de taxa de erro obtido com as métricas avaliadas para

diferentes valores do limiar L. A linha vermelha representa o valor obtido analitica-

mente, resolvendo a EQ. (6.23), e a linha verde o valores obtidos empiricamente através

de simulacGes para diferentes valores de L. Avaliando os graficos, podemos observar uma

boa equivaléncia entre as otimizacoes empiricas e analiticas, principalmente para 1024

subportadoras.

TAB. 6.1: Valores do limiar obtidos analiticamente e empiricamente para diferentes mo-

delos de amplificadores.

Modelo (Quantidade de subportadoras) FDR
4dB 3dB 2.21dB
Rapp Empirico (128) 1.058 1.160 1.243
Rapp Empirico (1024) 1.152 1.256 1.314
Rapp Analitico 1.147 1241 1.324
Saleh Empirico (128) 0.922 1.013 1.085
Saleh Empirico (1024) 0.992 1.070 1.135
Saleh Analitico 1.048 1.100  1.149

A TAB. 6.1 ilustra a comparagao entre os valores de L obtidos a partir da otimizagao

empirica e analitica, para diferentes combinag¢oes de modelo de amplificador, ntimero de
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subportadoras e recuo de poténcia. Observamos uma boa aproximacao entre os resultados

analiticos e empiricos para os valores dos limiares, especialmente para 1024 subportadoras.

T T T

—O— Métrica PAPR

10° —>€— Proposto analitico | ]
[ —|— Proposto empirico 1
= [E] = Métrica CORR
- © - Métrica MSE
o 10°%F
[
[0
°
©
x
©
'_
104 F
107
15 20 25 30 35

RSR (dB)

FIG. 6.9: Taxa de erro para o modelo Rapp em um canal AWGN, N=128, FDR-= 3 dB,
Lona = 1.24, L.y, = 1.160, modulagao 16QAM, p =1.643 e Ay = 1.

Como visto na FIG. 6.9, a reducao da taxa de erro da métrica proposta é comparavel
com o das métricas MSE e CORR para V' = 4 e ¢é ligeiramente pior para V' = 16. Na FIG.
6.10 observamos que para N = 1024 e V' = 16 a métrica proposta apresenta resultados
similares aos demais.

Para a simulagao seguinte, utilizamos o modelo de Saleh ajustado a dados experimen-
tais de um TWTA (SALEH, 1981) com os parametros a; = 2.16, ay = 4, f; = 1.15 e
By = 9.1. As simulagbes foram realizadas utilizando modulagao 4-PSK, FDR = 4 dB
e V = 16. Para o célculo da métrica utilizou-se os valores de L empiricos e analiticos
indicados na TAB. 6.1.

O desempenho de taxa de erro obtido com a métrica proposta esté indicado na FIG.
6.11. Observa-se que o desempenho da métrica proposta é superior ao da técnica PAPR,
sendo ligeiramente inferior aos das métricas MSE e CORR. E possivel observar que a
otimizacgao analitica do parametro L, proporciona um desempenho presumivelmente igual

ao obtido pela otimizagao empirica para V = 4 e ligeiramente inferior para V' = 16.
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FIG. 6.10: Taxa de erro para o modelo Rapp em um canal AWGN, N=1024, FDR= 3
dB, Lona = 1.24, Leyp — 1.256, modulagao 16QAM, p = 1.643 e Ay = 1.
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FIG. 6.11: Taxa de erro para o modelo Saleh em um canal AWGN utilizando V' = 4 e 16,
N =128, FDR= 4 dB, Lepmp = 0.922, Loy, — 1.048 e modulacao QPSK.
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6.3.1 PAPR

E importante ressaltar que a utilizacdo de uma métrica que nio seja o da PAPR em

técnicas abordadas na Secao 2.2, como o PTS e o SLM, pode resultar na escolha de

simbolos que eventualmente nao apresentarao menor PAPR. Esta avaliagdao nao foi o foco

deste trabalho, no entanto, foi apresentado em (R. C. G. PORTO, 2017) uma modificagao

da métrica proposta neste capitulo que visa a reducao conjunta de PAPR e taxa de erro

em sistemas ANL a baixo custo computacional.

6.3.2 COMPLEXIDADE

O custo computacional foi avaliado pelo ntimero de multiplicagoes e adi¢Oes reais

necessarias para os calculos da métrica de otimizagao, as quais sao analisadas a seguir:

a)

PAPR: a métrica definida por PAPR = %ﬂﬁf] A complexidade computacional
pode ser calculada observando apenas o numerador, uma vez que o denominador
pode ser considerado aproximadamente constante é igual a P;,. O calculo desse

numerador requer 2N multiplicacoes e N adicoes;

MSE: métrica definida pela EQ. (6.10), considerando a aproximacgao polinomial de
terceira ordem da EQ. (6.9) valida e oy = 1 (amplificador com ganho unitério),

requer (4N + 1) multiplicagoes e (2N — 1) adigoes.

CORR: métrica definida pela EQ. (6.11), considerando a aproximagcao polinomial
de terceira ordem da Eq. (6.9) valida e oy = 1 (amplificador com ganho unitério),

requer (3N + 1) adigbes e (3N — 1) multiplicagoes;

Proposto: métrica calculada pela EQ. (6.16). O nimero de multiplicagoes é de 2N
(o mesmo que no método PAPR). O ntumero de adigbes, que depende da quantidade
de amostras k (quantidade de amostras com amplitude acima do limiar), pode ser
expressa por (N+k—1). Simulagoes mostraram que para valores tipicos de L e FDR
(1.24 e 3 dB respectivamente, obtidos como descrito na Se¢ao 6.3), a quantidade de

adigoes ¢ aproximadamente (N + ).

Para avaliar a variacao de complexidade computacional da métrica x em relacao a y,

utilizamos a seguinte razao:

(6.24)



onde O,, significa operagoes requeridas pelo método "m". TAB. 6.3.2 exibe os resultados

assim obtidos.

| Variagdo de Complexidade || ADD | MULT | ADD+MULT ||

5MSE/Propost0 50% 43% 48%
5CORR/Proposto 62% 34% 48%
5PAPR/Proposto -14% 0% -5%

TAB. 6.2: Comparativo de custo computacional para L = 1.24 e N = 128.

Pode-se concluir que o numero total de adi¢coes e multiplicagoes requeridas pela métrica
proposta é significativamente menor do que os requeridos pelas métricas de desempenho

similar (MSE e CORR).

6.3.3 CONCLUSAO

Neste capitulo, um nova métrica para selecao de simbolos OFDM foi proposta para
sistemas OFDM ANL. A investigacao de complexidade e desempenho demonstrou que
a métrica proposta fornece desempenho de taxa de erro semelhante a métrica MSE e
CORR, além de reduzir o custo computacional geral.

Verificou-se que a métrica pode ser empregada para diferentes tipos de amplificadores
nao lineares e apresenta a vantagem adicional de nao exigir conhecimento completo das

caracteristicas do amplificador de poténcia para que seja empregado com sucesso.
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7 CONCLUSAO

O presente trabalho teve como objetivo principal avaliar o emprego da modulacao
multiportadora OFDM em canais HF faixa larga. O interesse por esse assunto deve-se,
em grande parte, a possibilidade do aumento da taxa de dados em sistemas de transmissao
HF.

O trabalho foi dividido em duas vertentes. Na primeira vertente avaliamos em canais
HF faixa larga o desempenho de cinco variantes OFDM. Apresentamos diversos resul-
tados numeéricos de avaliacao obtidos por simulagao, utilizando dois modelos de canais
da norma DRM, um emulando canais com degradagoes moderadas e outro severas. Os
resultados ratificaram o potencial do emprego das variantes em canais HF faixa larga,
onde observamos um desempenho superior em relacao ao OFDM convencional.

A partir dos resultados numéricos destacamos o potencial das variantes T-OFDM e
X-OFDM, que além de permitir uma equalizacao simplificada por escalar, através do
emprego do CP, apresentam um desempenho nitidamente superior as demais em relagao
a taxa de erro e PAPR.

Na segunda vertente buscamos o aumento de robustez em sistemas OFDM nao-
linearmente amplificados. Para isto propomos uma nova métrica computacionalmente
simples para a selecao de simbolos OFDM modificados em técnicas de sinalizagao multi-
pla destinadas a reduzir as degradacoes ocasionadas pela presenca de amplificadores nao
lineares.

Mostramos através da investigacao de complexidade e desempenho aqui relatada que
esta proposta fornece melhorias de taxa de erro semelhantes as obtidas com as métricas
MSE e CORR, com a vantagem de reduzir significativamente o custo computacional geral.
Uma vantagem adicional dessa nova métrica reside no fato de que requer um menor
conhecimento das caracteristicas do amplificador de poténcia, ja que isso é necessario
apenas para ajuste de parametros. Além disso, as melhorias de desempenho dessa métrica
se mostraram robustas & variagao das caracteristicas do amplificador nao-linear.

Outras questoes importantes surgiram ao longo da pesquisa, sendo consideradas temas

potenciais para trabalhos futuros. Entre elas cita-se:

e Avaliacao do desempenho das variantes OFDM na presenca de amplificadores nao

lineares;
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e Avaliacao de novas propostas de alocacao de tons pilotos para a estimacao do canal.

Durante o periodo desta dissertagao, publicamos os seguintes trabalhos:

e R. C. G. Porto; R. F. De Moraes; E. L. Pinto. "BER and PAPR reduction method
for nonlinearly amplified OFDM signals". Simpdsio Brasileiro de Telecomunicagoes,

2017.

e R. F. De Moraes; R. C. G. Porto; E. L. Pinto. "Simple and Robust Method
for OFDM Performance Improvement with Nonlinear Amplification". Simpdsio

Brasileiro de Telecomunicagoes, 2018.
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9 APENDICES

9.1 APENDICE 1: SIMULADOR DE CANAL HF

A simulagao de canais é essencial para a validacao de técnicas e sistemas de comu-
nicacao. Com o seu emprego é possivel desenvolver e testar sistemas de transmissao em
um ambiente controlado e com repetibilidade. Para a implementagao do simulador nos
baseamos em (ISKANDER, 2008; FURMAN, 2001; MIL-STD-188-110D, 2017).

Podemos destacar dois efeitos principais ocasionados por canais HF: o espalhamento
Doppler e o espalhamento de atraso. Usualmente estes dois efeitos sao mutuamente rela-
cionados. No entanto, para simplificacao, iremos considerar a independéncia destes dois
processos de espalhamento. Conforme apresentado no Capitulo 3, os processos estocés-
ticos que modelam a variacao dos coeficientes do canal com o tempo sao considerados

estacionarios em sentido amplo e descorrelacionados entre si (WSS-US).

9.1.1 GERACAO DE CADA COEFICIENTE DO CANAL

Para a geracao de cada coeficiente com o espalhamento doppler e a variancia desejados,

adotamos a seguinte metodologia:
e Geramos um processo gaussiano complexo branco com varidncia unitaria.

e Realizamos a filtragem do processo por um filtro com resposta em frequéncia H(f) =
S(f), sendo S(f) o espectro Doppler, conforme apresentado na Segao 3.3. Esta fil-
tragem ocorre em uma taxa de amostragem F';;; menor do que a taxa de amostragem
do sinal F§, para permitir a implementacao de filtros fidedignos e com uma menor
quantidade de coeficientes. Para a implementacao do filtro digital optamos pelo

emprego de filtros FIR (do inglés " Finite Impulse Response").

e Realizamos a interpolagao linear do processo filtrado para ajustar a taxa de amostragem

Ftyyy com a taxa de amostragem do sinal de entrada Fj.
e Por fim realizamos o ajuste do ganho das amostras interpoladas.

O diagrama de blocos correspondente esta ilustrado na FIG. 9.1.

86



Processo Filtragem Ajuste Internolacio
Gaussiano |—p| Espectro |—Fp| doganho |—P» Li?learg
Branco Gaussiano do percurso

Taxa de Geragédo FIR Ganho Taxa de Amostragem
dos coeficientes Espalhamento do sinal
F Doppler F.

Filt

FIG. 9.1: Diagrama de blocos da geracao dos coeficientes do canal.

9.1.2 SIMULANDO O ESPALHAMENTO DE ATRASO

Conforme apresentado na Secao 3.2, um modelo amplamente utilizado para canais
multipercursos discretos é o modelo de linear de linha de atrasos TDL (do inglés " Tapped
Delay Line") (PROAKIS, 2001). Neste modelo, a resposta ao impulso do canal em sua

representacao em banda-base é dada por:

h(T,t) =

]~

ar(t)o(T — 1), (9.1)
k=1

onde K simboliza a quantidade de multipercursos, 7 o atraso do k-ésimo percurso e a(t)

o coeficiente complexo correspondente.

Nas simulagoes os valores dos atrasos 75, sao definidos pelos modelos de canal adotados.
No entanto é importante salientar que estes atrasos nem sempre sao miltiplos inteiros do
intervalo de amostragem do sinal T,. Quando isto ocorre, seguimos as recomendacoes
de simulagoes indicadas em (MIL-STD-188-110D, 2017), onde o atraso discreto calculado

Tk

por Z& & aproximado para o miltiplo do intervalo de amostragem mais proximo I. O
S

diagrama de blocos esté ilustrado na FIG. 9.2.

9.1.3 VALIDACAO DO SIMULADOR

Nesta subsec¢ao avaliamos o emprego do simulador implementado com a finalidade de
verificar se ele é capaz de simular corretamente os efeitos de um canal HF. Para isto
realizamos uma avalia¢do individual (considerado apenas um percurso) da geracao dos
coeficientes, considerando a distribuicao de amostras, avaliada através de histograma, e o
espectro doppler. Em seguida avaliamos por simulacao o desempenho de taxa de erro de
um sistema OFDM (transmissor, canal e receptor) sujeito a desvanecimento e comparamos

os resultados com curvas teéricas previstas na literatura.
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FIG. 9.2: Diagrama de blocos do Espalhamento em atraso.

9.1.3.1 GERACAO DOS COEFICIENTES DO CANAL

Para esta avaliacdo, geramos 1.5 * 107 amostras com os seguintes parametros, con-

siderando dois casos:

TAB. 9.1: Parametros iniciais de avaliagao do simulador.

1° Caso | 2° Caso
Ganho do Percurso [0] 0]
Deslocamento Doppler [0] 0]
Espalhamento Doppler | [0.5 Hz| | [1 Hz]
Filtro FIR FIR
Qtd Coeficientes Filtro 500 500

Calculamos para cada caso uma estimativa da densidade espectral de poténcia dos
coeficientes gerados e realizamos uma comparagao com a EQ. (3.4), ilustrada na FIG. 9.3.
O resultado encontra-se consistente com o teérico.

Como os coeficientes sao gerados com um espectro doppler de formato gaussiano, a
resposta ao impulso do canal também pode ser modelada por um processo gaussiano
complexo de média zero (FURMAN, 2001). Desta forma a envoltoria |ag(t)|, em qualquer
instante ¢, apresenta uma distribuicao de Rayleigh.

Na FIG. 9.4, comparamos o histograma das amostras geradas para cada caso com a
distribuicao teorica prevista. Como o ganho do percurso ¢é idéntico para ambos os casos,

os dois podem ser aproximados por uma distribuicao Rayleigh de mesmo parametro,
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FIG. 9.4: Histogramas dos coeficientes gerados.

e consequentemente, apresentam histogramas semelhantes. Salientamos ainda que em

ambos os casos observamos uma boa correspondéncia com o valor tedrico.

9.1.3.2 SISTEMA OFDM

Para a validacao de um sistema OFDM, foram considerados 3 condi¢oes de transmissao
distintas: canal com ruido AWGN, apenas, canal com desvanecimento plano e canal com
desvanecimento seletivo. Foram utilizados os parametros indicados na tabela a seguir. No
caso 3, para cada parametro temos dois valores, um para cada percurso.

Em todas as simulagoes os resultados obtidos foram comparados com o desempenho

teorico (PROAKIS, 2001), que apresentam os seguintes valores de probabilidade de erro
de bit (P b)l
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TAB. 9.2: Parametros de avaliagao do simulador de um sistema OFDM.

Caso 1 Caso 2 Caso 3
(AWGN) | (Desvanecimento Plano) | (Desvanecimento Seletivo)
Atraso (7%) 0 0 0; 20 ms
Ganho do percurso 0 dB 0 dB -3dB; -3dB
Deslocamento Doppler 0 0 0; 0
Espalhamento Doppler 0 Hz 0.1 Hz 1Hz; 1Hz
Filtro FIR
Qtd Coeficientes 500
Taxa de amostragem
do sinal (f;) 20000
Taxa de amostragem 900
do canal (fri)
Modulagao QPSK (codificagao Gray)
Qtd de Subportadoras 128
e canal AWGN:
B, 1 E,
P, = 2—)[1 — = 2—)]. 9.2
= Q20— 50250 (9.2
e Desvanecimento Plano:
1 Ey
Po=-(1— | ). 9.3
0

e Desvanecimento Seletivo: Com o emprego do OFDM é possivel trabalhar com sub-

canais com largura de faixa pequena ao ponto dos desvanecimentos nestes subcanais

poderem ser considerados aproximadamente planos e a probabilidade de erro poder

ser aproximada pela EQ. (9.3).

Nos casos 2 e 3 consideramos que os coeficientes do canal sao conhecidos pelo receptor

e que foi empregada uma equalizagao Zero Forcing. Além disso, no caso 3 inserimos um

intervalo de guarda com tamanho suficiente para evitar ISI. Os resultados obtidos estao

consistentes com os tedricos, como se pode ver nas figuras a seguir.
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Canal AWGN - QPSK
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FIG. 9.5: Caso 01 - Desempenho de taxa de erro de um sistema OFDM em um canal com
ruido AWGN.

0 Desvanecimento Plano - QPSK
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*  Simulacao
Teoria

Bit Error Rate
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FIG. 9.6: Caso 02 - Desempenho de taxa de erro de um sistema OFDM em um canal com
desvanecimento plano.
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Desvanecimento Seletivo
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FIG. 9.7: Caso 03 - Desempenho de taxa de erro de um sistema OFDM em um canal com
desvanecimento seletivo.

Por fim, podemos observar que todos os resultados obtidos por simulacao computa-
cional estao compativeis com o previsto na teoria, indicando a validade do simulador
implementado e a sensatez das suposi¢oes adotadas. Para a implementacao, seguimos as
diretrizes previstas em (FURMAN, 2001) e (MIL-STD-188-110D, 2017), visando reduzir

variabilidade das medi¢oes do simulador de canal.
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9.2 APENDICE 2: APROXIMACAO ASSOCIADA A METRICA PROPOSTA NO
CAPITULO 6

Naquele capitulo propomos uma aproximacao do erro quadratico entre a entrada e a
saida do ANL. Esta aproximagao é dada pela EQ. (6.14) e é aqui reescrita por convenién-
cia:

pncl + 027 pn < L
2(pn) = (9.4)
G(p2 — L*) + ppe1 + 2,  pn > L.

Apresentamos em seguida nossa proposta para otimizacao dos parametros desta apro-
ximagao. O valor do parametro L é obtido através da minimizagao do erro quadrético

médio entre as expressoes da EQ. (6.13) e EQ. (6.14), que pode ser expresso por:

G, L)=FE {(|yn - xn|2 - ZH)Q}

ter?nro 1 ter?nr02

Podemos expressar os termos 1 e 2 como mostrado a seguir.

e Termo 1:
Bl 2aPan} = G [ = )5~ L, (P)aP
fra(L) ’
i /ooo<|yn — %) (per + €2)p, (P)dP (9.6)
B{Jyn—nl? (pc1+c2)) ’
= Gfin(L) + E {|yn — zal*(per + c2) }
e Termo 2:

E{G) = [ (2020, (P)dP

= /0 (c1p + c2)*p,(P)dP + /L (G(p* = L?) + c1p + ¢2)*p,(P)dP

L 00
= / (c1p + c2)*p,(P)dP + / (c1p + c2)*p,(P)dP
Jo L , (9.7)
E{(pc1+c2)?}
6 [t = DPpP)P 426 [ (7~ L) erp + calp, (P)aP
L L
fz,;,(L) fs,;,(L)

= E{(pc1 + )’} +2G fsn(L) + G* fo,n(L)
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A partir das EQ. (9.6) e (9.7) podemos reescrever a EQ. (9.5) como:

€(G,L) = h+2G(fsu(L) = fra(L)) + G* fan(L), (9.8)

onde h pode ser expresso como:

h=FE {(|yn - xn|4} —2F {|yn - xn|2(pncl + 02)} + (E {(pncl + 02)2})' (9'9)

Calculando a derivada de primeira ordem de & na EQ. (9.8) em relac¢do a GG, obtemos:

dé(G, L)

o = 2sn(D) = fra(L) + Glan(L)). (9.10)

Igualando esta derivada a 0 e resolvendo a equacao em G, obtemos:

o SunlD) = fialL)

D (9.11)
Substituindo a EQ. (9.11) na (9.8) chegamos a:
_ o olfsn(L) = fin(Dfsn(L) = fin(D)] | [fsn(L) = fra(D)]”
= fan(L) N
_ _ [fB,n(L> - fl,n(L>]2
=h Fan(D) (9.12)
_, fan(D)P
B h f2,n(L) ’

onde f4,n(L> = fl,n(L) - f3,n(L)
Calculando derivada de primeira ordem de £ na EQ. (9.12) em relagao a L e igualando
a zero, obtemos:

dé(L)
dL

df2,n(L)
dL

—9 fz,n(L)df%L)] —0. (9.13)

= f4,n(L> [f4,n<L)

Essa equacao tem trés solugoes. Duas delas sao L — oo e L = 0, portanto, nao sao de

interesse. A outra solugdo, para fy,(L) # 0, é implicitamente dada por:

Conforme a definigdo dada na EQ. (9.7), e admitindo o modelo usual de distribui¢ao

—2f2(L)

= 0. (9.14)

Rayleigh para amplitude das amostras do sinal OFDM, o termo f,,(L) pode ser dado

por
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fom(L) = / (PP 122, (P)dP

60 _p2
:/ (P2 — L2)2%e%dp (9.15)
L o
fry 80’46 5522
de onde se obtém:
d L 12
% — 802Le 37 . (9.16)

Sabendo que para a distribuigao de Rayleigh F{p*} = 202 = P,,, e substituindo as
EQ. (9.15) e (9.16) na EQ. (9.14) obtemos:

dfsn(L) L

=0. (9.17)

A partir da EQ. (9.17) nao foi possivel obter uma solucao analitica fechada. Para a
encontrar o valor da variavel L, utilizamos métodos computacionais e obtemos a solu¢ao

a partir da seguinte expressao, oriunda da substituigao de fy,(L) na EQ. (9.17).

o0 2P -p2
/ (|yn — zn|* — Pey —cz)(PQ—L2—2Pm)P ¢ dP = 0 (9.18)
L

Observamos a partir desta expressao, que o valor de L depende da poténcia média
do sinal de entrada (P,) e do modelo de ANL (para o calculo de y,,). Os valores de L
obtidos para diferentes configuragoes do modelo do amplificador e de (P;,) estao indicados
na TAB. 6.1.
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