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Resumo—A pesquisa e o desenvolvimento de sistemas de
comunicacdo sem fio sio sempre precedidos pela caracterizacio
do canal através do qual o sinal é transmitido. Tal caracterizacio
abrange os dominios do tempo, frequéncia e espaco, podendo
ser estocastica, empirica, deterministica ou uma combinacio
destas. Ela fornece subsidios para que o canal seja modelado e o
sistema seja dimensionado de forma a viabilizar a comunicacao
frente as possiveis adversidades desse canal, podendo também
fornecer dados para a elaboracido de modelos de predicido de
cobertura. E comum que os modelos de canal sejam construidos
com o auxilio de medidas em campo, as quais sdo obtidas por
meio de técnicas de sondagem que processam o sinal recebido
a partir da transmissdo de um sinal de sondagem conhecido.
O correlator deslizante (sliding correlator) é uma das técnicas
mais utilizadas para sondagem, permitindo que se obtenham as
informacdes estocasticas que caracterizarao o canal. Este artigo
tutorial compde uma série em que a sondagem por correlator
deslizante é abordada em trés partes: na primeira, alvo do
presente texto, abordam-se os fundamentos teéricos que permitem
o entendimento sobre o correlator deslizante; na segunda parte é
dado enfoque no procedimento de analise de medidas simuladas
pelo correlator deslizante para a caracterizacio estocastica do
canal; na terceira parte sao descritos os detalhes do projeto de
um correlator deslizante na plataforma USRP (universal software
radio peripheral).

Palavras-Chave—Correlator deslizante, caracterizacdo de canal
de comunicagdo sem fio, sondagem de canal.

I. INTRODUCAO

aumento da demanda por tréfego nos sistemas de comu-
Onicag(”)es sem fio tem intensificado o problema de con-
gestionamento do espectro de radiofrequéncias. H4, portanto,
um esforco constante por parte dos pesquisadores na academia
e na indudstria no sentido de desenvolver sistemas com alta
eficiéncia espectral ou até mesmo que consigam ocupar de
forma oportunista as faixas de frequéncia subutilizadas, como
€ o caso dos sistemas de radio cognitivo [1]. Outra solugdo
para esse problema consiste no uso de faixas de frequéncia
pouco exploradas pelos sistemas atuais, como é o caso da faixa
de ondas milimétricas, as quais sdo fortes candidatas para os
sistemas de quinta geracdo (5G) [2].

No entanto, a pesquisa e o desenvolvimento de quaisquer
que sejam os sistemas de comunicacdo sem fio, atuais ou
futuros, sdo sempre precedidos pela caracterizagdo do canal
através do qual o sinal é transmitido. Em outras palavras,
pode-se dizer que as mais fortes restricdes ou imposicoes
com relagdo ao projeto de um sistema de comunicacdo sdo
postas pelo canal de comunicagdo. A palavra de ordem ¢,
pois, adequacdo: aplicam-se as tecnologias correntes almejando
maior eficiéncia espectral, mas sempre buscando a adequagéo
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do sinal transmitido ao canal. A modelagem do canal permite
que o sistema seja entdo dimensionado de forma a viabilizar
a comunicacdo frente as possiveis adversidades desse canal,
ainda podendo fornecer dados para a elaboracdo de modelos
de predi¢do de cobertura.

A caracterizag@o do canal de comunicacdo permite que se-
jam extraidos parametros que s@o utilizados na sua modelagem
nos dominios do tempo, frequéncia e espago [2]-[7]. Essa
modelagem pode ser estocdstica, empirica, deterministica ou
uma combinac¢do destas [8, p. 175]. Os modelos empiricos sdo
construidos a partir de observagao e medidas dos parametros do
canal por meio de técnicas de sondagem (channel sounding).
Embora tais modelos possam ser precisos, dependendo da
precisdo e da quantidade dos pardmetros extraidos, eles podem
estar sujeitos as variagdes das condigdes de medida e do
préprio canal. J4 os modelos deterministicos fazem uso da
caracterizacdo fisica dos fendmenos de propagagdo de forma
que se determine matematicamente a fun¢do de transferén-
cia do canal. Obviamente, a factibilidade desse modelo esta
associada com a possibilidade de sua caracterizagdo fisica e
correspondente modelagem matemadtica de forma precisa, o que
pode ser extremamente complexo até para os mais simples
canais de comunicacdo sem fio. Os modelos estocdsticos ou
estatisticos consideram o canal como sendo representado por
uma série de fendmenos aleatérios modelados por varidveis
aleatdrias. Como consequéncia, a fun¢do de transferéncia do
canal é determinada em termos estocdsticos.

O correlator deslizante (sliding correlator) [2], [4]-[7], [9]-
[22], [23, p. 155-158] €é uma técnica que vem sendo utilizada
ha décadas para a sondagem de canais de comunicagdo sem fio,
permitindo que se obtenha a sua resposta ao impulso e, a partir
dela, as informagdes estocdsticas que caracterizardo o canal nos
dominios temporal, da frequéncia e espacial. Tais informacdes
incluem, mas ndo se limitam a: resposta ao impulso, resposta
em frequéncia, distribuicdo angular, perfil de intensidade de
poténcia, funcdes de correlacdo nos varios dominios, banda
de coeréncia, tempo de coeréncia e concentracdo angular de
poténcia.

Além de ter um custo de implementaco relativamente baixo,
o correlator deslizante pode ser utilizado para realizar medidas
em canais de radio mével ou fixos, em ambientes internos
e externos. Dentre suas caracteristicas destaca-se o efeito de
dilatacdo temporal que acarreta na compressdo da largura de
banda, fazendo com que a taxa de amostragem do conversor
analégico para digital (A/D, analog-to-digital) ndo seja tdo
alta comparada com aquela que seria necessdria na técnica de
recepc¢do por correlagdo cruzada, possibilitando medidas em
canais com ultra banda larga. Além disso, apresenta robustez
em relacdo a interferéncias por utilizar sequéncias pseudo ale-
atérias como aquelas adotadas em sistemas com espalhamento
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espectral por sequéncia direta (DSSS, direct sequence spread
spectrum) [12].

Este artigo tutorial compde uma série em que a sonda-
gem de canal por correlator deslizante é abordada em trés
partes: na primeira, alvo do presente texto, abordam-se os
fundamentos tedricos sobre o correlator deslizante; na segunda
parte é dado enfoque na andlise das medidas obtidas pelo
correlator deslizante para a caracterizacao estocdstica do canal;
na terceira parte sdo descritos os detalhes do projeto de um
correlator deslizante na plataforma USRP (universal software
radio peripheral).

Espera-se que apds o estudo dessa série de artigos o leitor
passe a conhecer os detalhes sobre uma das mais utilizadas
técnicas de sondagem e entenda a importdncia que a caracte-
rizagdo do canal representa para as pesquisas e o projeto de
sistemas de comunicacdo sem fio.

As demais sec¢des deste artigo estdo assim organizadas:
nas Secoes II e III sdo apresentados alguns dos principais
fundamentos que envolvem o canal de comunicagdo sem fio,
descrevendo as métricas que possibilitam caracteriza-lo em um
ambiente de propagacdo com miiltiplos percursos. Em seguida,
a Secdo IV apresenta outras técnicas de sondagem de canal
tipicas, sendo a principal delas, alvo deste tutorial, abordada
com mais detalhes nas Sec¢des V e VI. A Secdo VII conclui o
texto.

II. FENOMENOS DE PROPAGACAO NO CANAL DE
COMUNICACAO SEM F10

Antes de iniciar a apresentacdo sobre o correlator deslizante
propriamente dito, é importante revisitar alguns dos principais
fundamentos sobre os fendmenos de propagagdo em canais de
comunica¢do sem fio, pois assim o leitor terd mais facilidade
em entender o processo de extracdo de parametros viabilizado
pelo dispositivo.

A. Canal de Comunicagcdo Sem Fio Externo

Tipicamente, o estudo sobre o canal de comunicagcdo mével
sem fio contempla suas caracteristicas de propagacdo em larga
escala e em pequena escala. Na caracterizagdo em grande
escala sdo levadas em conta as variacdes de poténcia recebida
média em area (area mean) e média local (local mean). Ja na
caracteriza¢@o em pequena escala sdo consideradas as variagcdes
instantineas do sinal recebido. As varia¢des de poténcia média
em drea refletem a atenuacio do sinal em funcao da distincia
entre o transmissor e o receptor, em alguns casos levando
também em conta a frequéncia de operacdo. As variagdes
de poténcia média local ocorrem em torno das variacdes de
poténcia média em drea e estdo associadas & influéncia dos
obstdculos entre transmissor e receptor. A estas da-se comu-
mente o nome de sombreamento (shadowing). As variacdes
instantaneas de poténcia recebida ocorrem por conta do desva-
necimento multipercurso (multipath fading) [8, p. 200-210].
Tanto os canais de comunicacdo moével externos (outdoor)
quando internos (indoor) t€m suas particularidades em termos
da caracterizacdo da propagacdo em grande e em pequena
escala. No entanto, em termos conceituais tal caracterizacio é
similar nos dois casos. Por esta razdo € utilizado como exemplo
o canal externo nesta revisdo inicial. Mais adiante o canal
interno € colocado em pauta, momento em que algumas de
suas particularidades sdo confrontadas com aquelas referentes
ao canal externo.

Para descrever o cendrio de propagacdo em larga escala
¢ utilizado o exemplo da comunicagcdo entre uma estagdo
rddio base e um terminal mével. Além da distincia entre o
terminal e a base, existem diversos obstiaculos naturais ou
feitos pelo homem que podem atenuar a onda eletromagnética
ocasionando perdas na poténcia média do sinal recebido. Pode-
se dividir essa perda em duas partes, sendo uma delas a
média em drea e a outra a média local. Existem métodos
conhecidos como métodos de predicdo de cobertura (coverage
prediction) ou predicdo de propagacdo (propagation prediction)
responsdveis pela estimagdo da poténcia recebida da média
local ou da média em 4rea a uma dada distancia do transmissor
[8, p. 201], [24]. E com o auxilio de tais métodos que se
dimensionam as poténcias de transmissdo e margens adequadas
ao correto funcionamento do sistema de comunicag@o.

Ainda considerando o exemplo da comunicagdo entre o
terminal movel e a estagdo base, o sinal transmitido chega
a antena receptora por miultiplos percursos de propagacdo
criados principalmente pelos mecanismos de reflexdo (reflec-
tion), difracdo (diffraction) e espalhamento (scattering) da onda
eletromagnética, além daquele percurso direto que pode existir
se houver visada direta (line-of-sight) entre a base e o terminal.
A reflexdo da onda eletromagnética ocorre em obstaculos
cujas dimensdes fisicas sdo significativamente maiores que
o comprimento de onda do sinal. A difracdo ocorre pela
formacdo de novas frentes de onda que se propagam em vdrias
direcdes e surgem quando o sinal encontra o canto vivo de
um objeto, como as bordas de um edificio. O espalhamento,
que pode ser interpretado como um conjunto de multiplas
pequenas reflexdes, é causado por obstidculos com dimensdes
fisicas compardveis ao comprimento de onda do sinal.

A propagacdo por multiplos percursos, ou propagacdo mul-
tipercurso, faz com que as vdrias réplicas do sinal que tra-
fegam por caminhos distintos incidam na antena receptora
em diferentes instantes de tempo, com diferentes amplitudes
e com diferentes fases. A combinag@o dessas réplicas causa
interferéncias construtivas ou destrutivas, causando variacdes
do sinal recebido pelo terminal mével. Essas variagdes sdo
conhecidas como desvanecimento multipercurso. A propagagdo
por miltiplos percursos produz outros efeitos no sinal recebido,
tais como a dispersdo temporal, a dispersdo em frequéncia, e o
desvanecimento seletivo em frequéncia [8, p. 210], [13], [25],
0s quais sdo também revisitados mais adiante neste artigo.

A Fig. 1 apresenta um grafico da poténcia recebida versus a
distancia entre transmissor e receptor, ilustrando as variacdes
em grande escala (média local e média em drea) e em pequena
escala (desvanecimento multipercurso) [8, p. 207]. Por meio
dessa figura pode-se notar que as variagdes instantdneas, que
sdo aquelas que fisicamente se manifestam no sinal recebido,
incorporam as variacdes da média local e da média em drea.
Em outras palavras, extraindo-se por filtragem a média das
variagdes instantineas durante uma janela de tempo corres-
pondente a algumas poucas dezenas de comprimentos de onda
obtém-se a média local. Extraindo-se a média das variacdes
locais utilizando uma janela de tempo correspondente a vdrias
dezenas de comprimentos de onda obtém-se a média em 4rea.
Ao se subtrair a média local da média em 4rea obtém-se o
sombreamento de forma isolada. Ao se subtrair as variacdes
instantneas da média local obtém-se o desvanecimento multi-
percurso de forma isolada. Tipos de filtro comumente utilizados
nesta separagdo, bem como tamanhos e tipos de janelas de
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filtragem podem ser encontrados por exemplo em [26]—[28].
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Figura 1. Propagag@o em pequena e grande escalas. Adaptado de [8, p. 207].

Embora exista uma variedade bastante grande de modelos
de predicdo de cobertura, nenhum € capaz de prever com
precisdo as variagOes instantdneas do sinal recebido, dada a
variedade do ambiente em torno do transmissor e do receptor
e de suas caracteristicas, o que por sua vez torna praticamente
impossivel a fiel modelagem. Por esta razdo, ¢ comum que o
desvanecimento em pequena escala seja avaliado em termos
estatisticos. Como exemplo, podem ser encontrados modelos
estatisticos de desvanecimento que vao desde os mais cldssicos
como o desvanecimento de Rayleigh, de Rice e de Nakagami
[29, p. 18-23], até os modelos de desvanecimento generalizados
como a-p [30], k-p [31], n-p [31] e extengdes [32], e outros
que combinam os efeitos de sombreamento e desvanecimento,
como é o caso dos modelos de desvanecimento sombreado
(shadowed-fading) [33]. J4 as variacdes da média local podem
ser estimadas com bastante precisdo por alguns modelos de
predi¢do, ou apenas caracterizadas estatisticamente em outros.
O sombreamento, com raras excegdes, segue uma distribuicdo
log-normal, ou lognormal, em torno da média em area, com
um desvio padrdo, em dB, que é na maior parte dos casos
independente da distancia entre transmissor e receptor [34, p.
843]. Por outro lado, a variagdo de poténcia média em area
pode ser estimada de forma bastante precisa na pratica. Para
este fim hd vdrios modelos, como exemplo o simples log-
distance [23] [8, p. 200-206], no qual a poténcia recebida
¢ inversamente proporcional a n-ésima poténcia da distancia
entre transmissor e receptor, sendo 7 o expoente de perdas
que varia com as caracteristicas do ambiente. Modelos mais
sofisticados e precisos incorporam, além da distincia, outras
varidveis, como a frequéncia de operacdo, caso que pode ser
exemplificado pelo modelo SUI (Stanford University Interim)
[35], [36]. Recentemente, grande atencdo tem sido dirigida a
modelos de propagacdo multi-slope, nos quais a poténcia média
em d4rea varia de acordo com uma funcdo linear-em-partes
(piecewise linear), sendo cada parte (segmento) associada a
um expoente de perdas [37].

Como logo se poderd concluir, o correlator deslizante é
um receptor com a fungdo especifica de sondagem de canal

em termos de sua resposta ao impulso e sua caracterizagao
estatistica nos dominios do tempo, frequéncia e espaco. No
entanto, é também possivel calibrd-lo para que o sinal em sua
saida possa servir como referéncia para se medir a poténcia do
sinal recebido. Assim, os fendmenos de propagacdo ilustrados
na Fig. 1 podem ser também alvo de caracterizagdo com o uso
do correlator deslizante.

B. Resposta ao Impulso do Canal Multipercurso

A representagdo em envoltéria complexa (complex envelope)
de um sinal transmitido s(t) genérico e real pode ser escrita
como [8, p. 210], [13]

s(t) = R [5(t)e?*™ /1], (1)

onde R(-) é a parte real do argumento, $(t) é a envoltéria
complexa do sinal em banda passante s(¢) e f. é a frequéncia
da portadora. Pode-se admitir que, quando o terminal mével
estd em movimento no ambiente de propagacdo multipercurso,
0 atraso e a atenuacdo de cada percurso € dependente do tempo.
O niimero de percursos também depende do tempo, pois alguns
percursos podem estar obstruidos em um determinado instante,
por exemplo. Assim o sinal recebido em banda passante pode
ser escrito como [8, p. 210], [34, p. 832]

L(1)

r(t) =Y at)slt — (b)), )
=1

em que L(t) representa o nimero de percursos dependente
do tempo (instante de observacdo) t, «;(t¢) a atenuagdo e
7:(t) o atraso dependentes do tempo do [-ésimo percurso de
propagacdo. Substituindo (1) em (2) tem-se

L(t)

r(t) = Z o (H)R{3[t — 7y (1)) 2 Felt—n )]y
=1

L)
= R{Y_ n()3lt — m(p))e> It rm ),
=1

3

de onde se obtém a envoltdéria complexa do sinal recebido

L(t)

F(t) =Y an(t)e P Og[e — 7y (1)]. (4)
=1

Substituindo a entrada 5(¢) pela fungdo impulso §(¢) (delta
de Dirac), obtém-se a representagio equivalente em banda base
da resposta ao impulso variante no tempo do canal

L(t)
h(rit) =Y ay(t)e > W]t — 7 (1)), (5)
=1

C. Modelo de Canal com Desvanecimento Plano

Admita que o sinal transmitido seja uma onda portadora nao
modulada com amplitude de pico unitdria, cuja representagao
equivalente em banda base é 5(¢) = 1. Utilizando (4) obtém-se
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o equivalente em banda base do sinal recebido
L(t)
Zo‘l )e —j2m femi(t)
L(t
— Z o (t)e?®)
L(t L(t)
=2 ault)cosltr (] +7 ) ult)

L(t L(t)

—Zﬂ?z +Jzyz

Nessa representacdo, x;(t) e y;(t) podem ser interpretadas
como fungdes amostra [8, p. 60] dos processos aleatérios X (t)
e Y;(t), respectivamente. Desta forma pode-se escrever

(6)

cos[f;(t sen[0;(t)]

R(t) = X(t) + jY (1) (7

como a representacio em envoltéria complexa do processo
aleatdrio correspondente ao sinal recebido quando a entrada
do canal se aplica uma portadora ndo modulada. Como a
quantidade de percursos de propagacdo que a onda eletro-
magnética pode seguir tende para um numero infinito em
termos praticos, aplicando-se o Teorema do Limite Central
[8, p. 37] pode-se afirmar que os processos aleatérios X (t)
e Y(t) terdo distribuicdo Gaussiana e, portanto, R(t) serd
um processo Gaussiano complexo. Se niao houver percurso
dominante incidindo na antena receptora, X(t) e Y (¢) terdo
média zero e o processo aleatério R(¢) terd magnitude com
distribuicdo de Rayleigh e fase com distribui¢do uniforme em
[0,27]. Diz-se que nessas condi¢des tem-se um canal com
desvanecimento Rayleigh. Caso haja um percurso incidente
dominante, o processo X (t), o processo Y (t) ou ambos deixam
de possuir média nula. Nestas condi¢des tem-se um canal com
desvanecimento Rice. O modelo descrito acima é conhecido
como modelo de desvanecimento multiplicativo [8, p. 212],
[34, p. 833], [24], pois

R(t) = S(t)A(t)e’*), (®)

com A(t) = |X(t) + jY ()] e O(t) = arctan [Y'(¢)/X (¢)].
Neste modelo, todas as componentes de frequéncia do si-
nal transmitido S(t) estdo sujeitas as mesmas variagdes de
magnitude e de fase, configurando o que se denomina de
desvanecimento plano.

Note que a andlise do modelo de desvanecimento plano
partiu de uma consideracdo em que o sinal transmitido € uma
portadora ndo modulada. No entanto, esse modelo se aplica
também a sinais que tenham banda suficientemente pequena,
tendo como referéncia um importante parametro do canal,
denominado banda de coeréncia, o qual serd explorado mais
adiante. Em outras palavras, um sinal de banda estreita, ao
atravessar um canal com propaga¢do multipercurso, tem todas
as suas componentes de frequéncia afetadas igualmente, tanto
em magnitude quanto em fase. No entanto, permanece a divida
sobre o quio deve ser estreita a banda do sinal para que
esse desvanecimento plano ocorra. A resposta a esta divida
sera dada mais adiante, tomando como referéncia a banda de
coeréncia do canal.

D. Modelo de Canal com Desvanecimento Seletivo

Considere agora um sinal de banda larga aplicado a entrada
do canal multipercurso, sinal esse formado por uma onda
portadora que € transmitida durante um curto intervalo de
tempo 7, correspondente a uns poucos ciclos dessa portadora.
Analogamente, pode-se interpretar que o sinal transmitido é
uma portadora modulada em amplitude por um tnico pulso
retangular de amplitude unitaria que existe somente durante o
intervalo 7. Nesse caso a representacdo equivalente em banda
base do sinal transmitido é §(¢) = 1,]t| < 7, e §(¢) = 0 caso
contrario. Por meio de (4) pode-se afirmar que o sinal recebido
equivalente em banda base serd a combinagdo das réplicas do
pulso transmitido §(¢). Se o atraso entre dois percursos for
menor que a duracio do pulso de transmissdo, essas réplicas do
sinal transmitido se fundem formando um tnico componente de
multipercurso que € submetido 2 mesma variacdo de magnitude
e de fase, como no modelo de desvanecimento multiplicativo.
Caso o atraso entre 0os percursos seja maior que a duragdo do
pulso, eles ndo sdo sobrepostos. O modelo de canal para esse
cendrio pode ser descrito como a concatenagdo de L(t) = L
sub-canais multiplicativos, como ilustra a Fig. 2, cada um
representando um percurso de propaga¢do ou um conjunto de
percursos que se fundiram em um. Esse modelo é conhecido
como linha de atrasos com derivagdes (TDL, tapped delay line)
[8, p. 214].

(t)HAtraso do primeiro
percurso

3

o, (D"

Figura 2. Modelo TDL de canal.

Nesse modelo se pode interpretar o canal como um filtro
com resposta ao impulso finita (FIR, finite impulse reponse),
cuja funcdo de transferéncia é governada pelos coeficientes
complexos oy (t)e 72mfem(®) | =1, .. L. O efeito resultante
de filtragem pode afetar as componentes de frequéncia do
sinal transmitido de formas diferentes, configurando o que
se denomina de desvanecimento seletivo em frequéncia [8,
p. 214], [34, p. 844], [24]. Como no caso do modelo de
desvanecimento plano, permanece a divida sobre o quio deve
ser larga a banda do sinal para que o mesmo seja submetido
ao desvanecimento seletivo em frequéncia quando atravessar o
canal. A resposta a esta divida é dada mais adiante e também
toma como referéncia o parametro banda de coeréncia.

E. Desvio e Espalhamento Doppler

O movimento relativo entre a fonte de sinal e o receptor
causa o efeito Doppler, que € a altera¢do da frequéncia do sinal
percebida no receptor. Considere, sem perda de generalidade,
que o transmissor estd fixo e que o receptor estd em movimento
e com velocidade v, em metros por segundo. Em um determi-
nado instante, uma onda ndo modulada com comprimento de
onda A, em metros, incide no receptor com um determinado
angulo ¢ em relag@o a direcdo de movimento. Nessa situagdo,
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o desvio de frequéncia, em hertz, em relagdo a frequéncia real
do sinal transmitido é denominado de desvio Doppler e pode
ser calculado a partir de [8, p. 215], [9]

fa= 2 cose. 9)
A

A frequéncia percebida pelo receptor € entdo f = f. +
fa. Como exemplo, se o receptor se move em direcdo oposta
a direcdo de chegada da onda eletromagnética, ¢ = m e 0
maximo desvio Doppler serd negativo; se o receptor se move
em direcdo coincidente com a direcdo de chegada da onda
eletromagnética, ¢ = 0 e o maximo desvio Doppler positivo
serd percebido.

Agora considere o ambiente de propagacdo multipercurso,
onde na realidade o sinal recebido é a composicao de réplicas
do sinal transmitido chegando no receptor por diversos per-
cursos. Pode-se interpretar que o sinal que percorre cada um
desses percursos estd associado a uma fonte distinta, portanto
incidindo na antena receptora com um &angulo diferente dos
demais em relagdo a direcdo de movimento do receptor. Assim,
o receptor percebe cada réplica sujeita a um desvio Doppler
diferente e a combinacio de todos os desvios resulta em um
espectro Doppler ao invés de um tnico desvio Doppler. Entdo,
quando € considerado apenas um percurso de propagacdo o
sinal recebido € deslocado da frequéncia original da portadora
fe para a frequéncia f. + f4 e quando sdo considerados os
multiplos percursos o que se tem € uma dispersdo espectral
conhecida como espalhamento Doppler (Doppler spread) [8,
p. 216], [16] cuja banda ocupard 2f,,, em que f,, ¢ 0 maximo
desvio Doppler, ou seja, f, = v/A.

III. FUNCOES DE CORRELACAO E PARAMETROS DO
CANAL DE COMUNICACAO SEM F10

A func¢do de autocorrelacio da resposta ao impulso do canal
¢é definida como [34, p. 762]

Dy (11, 12; At) = E[h" (115 t)h(12;t + At)], (10)

em que [E € o operador esperanca estatistica e * denota o
complexo conjugado. No modelo WSSUS (wide-sense sta-
tionary, uncorrelated scattering), o canal € estaciondrio no
sentido amplo (WSS, wide-sense stationary) em relacdo a
t, e as magnitudes e fases dos componentes dos muiltiplos
percursos sdo descorrelacionadas entre si (US, uncorrelated
scattering) na varidvel 7. Dizer que o canal € estaciondrio
no sentido amplo significa que a funcdo de autocorrelagdao
depende somente da diferenga entre os instantes de observagao
e ndo do valor especifico desses instantes. Sendo estacionadrio,
implicitamente também se admite que a poténcia média local
tem taxa de variagdo muito menor quando comparada com as
variacdes causadas pelo desvanecimento multipercurso. Entdo,
no modelo WSSUS a funcdo de autocorrelagio (10) pode ser
escrita como [34, p. 834], [16]

Dy (11, T2; At) = §p (12 — 71; At) = Oy (73 At). (11

A. Perfil de Atraso de Poténcia e Espalhamento de Retardo

Fazendo At = 0 na fungdo de autocorrelagdo (11), obtém-
se @5, (7;0), ou simplesmente ®,(7). Como esta é uma funcdo
de correlacdo de funcdes de tensdo na varidvel 7, ela pode ser
interpretada com uma distribuicdo de poténcias nesta varidvel.
Por esta razdo recebe o nome de perfil de atrasos de poténcia

(PDP, power delay profile) ou perfil de atrasos de multipercurso
(MDP, multipath delay profile), ou ainda perfil de intensidades
de multipercurso (MIP, multipath intensity profile) [8, p. 220-
221], [34, p. 833-834], [13]. Na Fig. 3 sdo ilustrados possiveis
aspectos de um PDP (normalizado em relagdo ao seu maximo
valor) caracteristico de um canal de comunicagdo sem fio
externo, no qual os sinais vindos de percursos mais curtos
chegam antes e sdo mais intensos que aqueles vindos de
percursos com atrasos de propagagdo mais altos.

1,0

0,8 '\

Aproximada =
0,6 | \ B

B, (7)

04| Eperimental

0,2 |

0,0

Figura 3. Exemplo de perfil de atraso de poténcia [8, p. 220].

A partir do instante de chegada do sinal oriundo do primeiro
percurso de propagacdo tem-se retardos progressivamente mai-
ores para os ecos desse sinal. A medida estatistica desses
retardos é denominada de espalhamento de retardo (delay
spread) e é obtida a partir do PDP. Sua média e seu desvio
padrio sdo dados respectivamente por [8, p. 220], [13], [16]

- Jo T®n(T)dr (12)

fooo @, (7)dT
\/ Jo(

Nestas expressoes, a divisdo por fooo &), (7)dr normaliza o
PDP (em relagdo a sua drea) de tal forma que possa ser operado
como uma fun¢a@o densidade de probabilidade. O desvio padrao
o, é comumente denominado de espalhamento de retardo rms
(root mean square delay spread).

E comum que o PDP seja representado em sua forma
discreta, tanto para facilitar os desenvolvimentos matematicos
que o evolvam quanto para que se adeque ao modelo de canal
TDL ilustrado na Fig. 2. Neste caso, o espalhamento de retardo
médio e rms sdo computados por

T —T)2®p(7)dT
fO (I)h dT

(13)

- > Pm)m (14)

Zszl P(m)

) 15)

or =

Sy (n = 7)2P(n)
Y, P(n)

sendo 7; ¢ P(7;) o atraso e a correspondente poténcia do -
ésimo componente de multipercurso do PDP, respectivamente.
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B. Banda de Coeréncia

Aplicando a transformada de Fourier na resposta ao impulso
variante no tempo do canal, h(7;t), encontra-se a sua resposta
em frequéncia variante no tempo, H(f;t). A fungdo de auto-
correlacdo dessa resposta em frequéncia € definida como [34,
p. 763]

Prr(f1, f2; At) = E[H*(f1;1) H(fa5t + At)]. (16)

Assim como a resposta ao impulso e a resposta em frequéncia
se relacionam pela transformada de Fourier, as correspondentes
fungdes de correlacdo também formam um par pela transfor-
mada de Fourier. Apds algumas simplifica¢des, tem-se que

u(f1, f2; AL) = / Oy (1; At)es2 (=27 g
h (17)

o0

= oy (Af; AL,

em que Af = fo — f1. A fungdo @5 (Af; At) recebe o nome
de fungdo de correlagdo com espacamentos em frequéncia e
no tempo (spaced-frequency, spaced-time correlation function)
[34, p. 763]. Na prética, para estimar (17) sdo transmitidos dois
sinais ndao modulados com espacamento de A f Hertz através
do canal e em seguida é contabilizada a correlacdo cruzada
entre as magnitudes dos sinais recebidos para um atraso relativo
de tempo At. Para At =0 em (17) tem-se

oo

Bir(Af;0) = B(Af) = / i (r)e AT dr (18)

— 00

do qual se percebe que a fungdo Py (Af) nada mais é do
que a transformada de Fourier do PDP ®,(7). A Fig. 4
ilustra um possivel formato para |® g (Af)|, onde é possivel
observar que o canal produz alteragdes de magnitude altamente
correlacionadas se a separagéo em frequéncia A f for pequena,
e alteracdes progressivamente menos correlacionadas a medida
que Af aumenta.

1,0

0.8 : Eperimental

/ :

Aproximada

< 06 |
A L ) |
T
& 04
P Bc
—>
0,2
0,0
0
Af, kHz

Figura 4. Funcao de correlagdo do canal espacado em frequéncia [8, p. 222].

Estipulando uma banda B¢ que contenha espagamentos de
frequéncia tais que |®y(Af)| seja maior que ou igual a um
valor de referéncia de correlacdo py, se py for suficiente-
mente elevado pode-se afirmar que um sinal transmitido com
largura de banda pequena comparada com B¢ serd afetado
aproximadamente pelo mesmo ganho do canal, caracterizando
o desvanecimento plano. Por outro lado, se o sinal transmi-
tido tiver banda maior que B¢ ele serd afetado por ganhos
descorrelacionados no dominio da frequéncia, caracterizando

o desvanecimento seletivo. A largura de banda de referéncia
B¢ € conhecida como banda de coeréncia do canal.

Como P (Af) e @p(7) se relacionam pela transformada de
Fourier, conclui-se por meio de (18) que a banda de coeréncia
e o espalhamento de retardo s@o inversamente proporcionais,
ou seja, Bo «x 1/0,. Como exemplo, para desvanecimento
Rayleigh e py = 0,9 tem-se [23, p. 202]

1

Be~ — 19
¢~ 500 (19)
e para py = 0,5 tem-se
1
Bo ~ —. (20)
50,

C. Tempo de Coeréncia

Aplicando a transformada de Fourier a fungdo de correla-
¢do (17) em relacdo a varidvel At obtém-se uma densidade
espectral de poténcia na forma

Su(Afik) :/

— 00

o0

Dy (Af; At)e IR GAL (21)

em que x é também uma varidvel de frequéncia com a mesma
interpretacdo da varidvel f. Para Af = 0, a fung@o resultante

Sy (0;k) = Su(k) = / Dy (At)e I2mRAL AL (22)
é denominada de fun¢@o de espalhamento em frequéncia do
canal, mais comumente conhecida como espectro de poténcias
Doppler (Doppler power spectrum) [34, p. 765], cuja largura
de banda é exatamente o espalhamento Doppler do canal,
2fm = 2v/X\. A fungdo ®p(At), ilustrada na Fig. 5 em
termos de sua magnitude, tem interpretacdo andloga aquela
aplicada a fung¢do @y (Af) definida em (18) e ilustrada na
Fig. 4: ela determina a correlagdo entre duas observacgdes
da resposta do canal afastadas de At segundos. Assim, dois
sinais transmitidos em instantes separados de At sofrerdo
alteragdes correlacionadas se At € pequeno e alteracdes mais
descorrelacionadas a medida que At aumenta.

1,0
0,8 B
t Aproximada —

0,6 |- N s

Eperimental

|®r(At)]

0,4

0,2

Figura 5. Funcao de correlagdo do canal espagada no tempo [8, p. 223].
Define-se entdo o tempo de coeréncia (coherence time) do
canal, T, como o intervalo durante o qual as alteracdes
da reposta do canal, tanto no tempo quanto na frequéncia,
tém correlacdo maior ou igual a um valor de referéncia p;
andlogo ao valor de p; previamente definido na andlise da
banda de coeréncia. Observando (22) nota-se que Sp(k) e
& (At) se relacionam pela transformada de Fourier. Sendo
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assim, quanto mais largo for o espectro de poténcias Doppler,
mais estreita serd a fungdo @y (At), levando a conclusio que o
tempo de coeréncia e o maximo desvio Doppler de frequéncia
sdo inversamente proporcionais, ou seja, T o< 1/ f,,. Como
exemplo, para desvanecimento Rayleigh e p; = 0,5 tem-se [23,
p. 204]

9 9\

~ 16rf, 1670

Tc (23)

D. Espectro Angular

Sdo vérias as formas de caracterizagdo espacial do canal de
comunicagdo sem fio, algumas delas eminentemente tedricas
e bastante complexas, outras mais simples e com viés pratico
mais acentuado. Em [13] e [38] sdo apresentados tratamentos
detalhados e didéticos sobre essa caracterizagdo espacial. Em
[8, pp. 250-252] tem-se um texto resumido e referéncias sobre
uma possivel forma de caracterizagc@o espacial realizada com o
auxilio de um arranjo de antenas na recep¢do, permitindo que
sejam inseridas informagdes sobre dngulos de chegada (AoA,
angle of arrival) dos componentes de multipercurso na resposta
ao impulso do canal. Aqui aborda-se de forma resumida um
parametro espacial de grande importancia pratica, denominado
de espectro angular (angle spectrum). Tal parametro descreve
como a poténcia recebida se distribui em termos de AoA
dos componentes de multipercurso nos planos azimutal e de
elevacdo, e encontra aplicacdo na andlise da correlacdo espacial
entre sinais recebidos por arranjos de antenas [39], de desem-
penho de sistemas com arranjos de antenas e diversidade [40]
e de capacidade de canais MIMO (multiple-input, multiple-
output) [41], apenas para citar alguns exemplos.

Considere que o canal sem fio possa ser modelado como
um canal estocastico em area local (SLAC, stochastic local
area channel) [13, pp. 22-26], no qual o sinal recebido é
formado pela soma de diversas ondas homogéneas e planas
que incidem sobre a antena receptora dentro de uma regido
limitada conhecida como 4rea local (um conceito andlogo
a drea considerada na medida de poténcia média em drea
discutida na Subsecdo II-A). No contexto da caracterizago
espacial, a drea local é definida como uma regido circular
de didmetro menor que ¢/B, em que ¢ é a velocidade da
luz e B a largura de banda do sinal transmitido. O objetivo
maior do modelo SLAC € permitir a caracterizacdo do canal
nas proximidades da antena receptora, longe dos objetos que
produzem as reflexdes, refracdes e espalhamentos da onda
eletromagnética, simplificando assim a andlise por tornd-la de
certa forma independente das dimensdes fisicas desses objetos.
Sob o modelo SLAC, o espectro angular é definido como [13,
p. 34]

cos(¢n) ’

sendo ¢ e 1 os angulos de chegada em azimute e elevagdo,
respectivamente. O par (¢, 1,) refere-se ao angulo de che-
gada da n-ésima onda plana homogénea com poténcia P,,.
Considerado somente os componentes de multipercurso no
plano horizontal (plano azimutal), ou seja, fazendo v, = 0
em (24), tem-se

N
n=1

N

p($30) = p(¢) = Y Pud( — ¢n). (25)

n=1

A fungido p(¢) é conhecida como espectro azimutal (azimuth
spectrum), o qual possibilita representar a poténcia recebida em
relagdo ao angulo azimute de chegada em coordenadas polares,
como exemplificado na Fig. 6. O espectro azimutal é medido
em watts por grau.

180

Figura 6. Espectro azimutal (azimuth spectrum) representando a poténcia
recebida em fung¢io do angulo azimute de chegada.

O espalhamento angular (angular spread) [13, p. 35] € o
parimetro que caracteriza a formatagdo do espectro azimutal,
e ¢ definido por

(26)

em que F, é o n-ésimo coeficiente de Fourier do espectro
azimutal para n = 0 e n = 1, computado por

27
m:/zwwwM @7)
0

O espalhamento angular mede como os componentes de
multipercurso se concentram nas vdrias direcdes azimutais de
angulo de chegada. Seu valor se encontra entre 0 e 1, com
0 indicando que as componentes de multipercurso incidem na
antena receptora apenas em uma direcdo e 1 indicando que nao
ha concentracdo clara das componentes de multiplos percursos
que chegam a antena receptora.

E. Particularidades do Canal de Comunicacdo Sem Fio In-
terno e de Outros Canais

A propagacgdo por multiplos percursos também esta presente
em canais de comunicagdo sem fio internos, os quais se
referem a ambientes internos de edificagdes. Sendo assim,
todos os pardmetros anteriormente abordados no contexto de
canais externos também se aplicam aos canais internos. As
particularidades dos canais internos surgem nos valores dos
parametros, principalmente devido as menores distdncias de
propagacdo envolvidas, as menores dimensdes dos objetos que
circundam o transmissor e o receptor, e também as menores
taxas de variagdo temporal desses pardmetros, as quais estao
associadas, por exemplo, a0 movimento de pessoas proximas
as antenas, a portas que se abrem ou se fecham e a objetos
que sdo movidos devido a mudangas no layout do ambiente.

Em [8, pp. 232-239] tem-se um texto condensado sobre
os aspectos de propagacdo em grande e pequena escala no
canal de comunicagdo sem fio interno, bem como sdo citadas



REVISTA DE TECNOLOGIA DA INFORMACAO E COMUNICACAO, VOL. 7, NO. 1, MARCO DE 2017 8

varias referéncias sobre o tema. Destaque especial € dirigido
ao modelo de canal de Saleh-Valenzuela, o qual é largamente
utilizado para a modelagem da resposta ao impulso de canais
internos.

Por fim, é importante ressaltar que a propagacdo por multi-
plos percursos ndo € exclusiva dos canais de comunicagio sem
fio externos e internos, o que significa que os conceitos aqui
abordados também podem se estender a outros canais, com
as devidas adequacdes naturalmente. Como consequéncia, a
sondagem de canal por correlator deslizante pode ser aplicada
também a esses canais. Exemplos de outros canais com pro-
pagacdo por multipercurso sdo os canais de comunicag@o sob
a dgua e sob o solo [8, pp. 239-258].

IV. OUTRAS TECNICAS DE SONDAGEM DE CANAL

A sondagem de canal € uma técnica experimental de medidas
para caracterizag¢do do canal sem fio. Uma tipica caracterizag@o
consiste em encontrar a resposta ao impulso do canal proces-
sando o sinal na recep¢do a partir de um sinal transmitido
conhecido [8, p. 594]. A sondagem pode ser utilizada para
validar um modelo deterministico ou desenvolver um modelo
estocdstico de canal que descreve o comportamento de um
ambiente de propagacdo sem fio [8, p. 175]. A sondagem
pode ser realizada tanto no dominio da frequéncia quanto no
dominio do tempo [13]. A seguir abordam-se algumas técnicas
de sondagem de forma resumida, subsequentemente passando-
se a detalhar a técnica de sondagem por correlator deslizante.

A. Sondagem por Pulso de RF

Na Fig. 7 é apresentado um diagrama simplificado do
sistema de sondagem por pulso direto de RF (direct RF pulse
channel sounding). O transmissor € composto basicamente por
um oscilador de RF utilizado para gerar uma onda continua
na frequéncia de interesse e um gerador de pulsos de curta
durag@o 73, € com periodo de repeticdo T,., que modula o
sinal de RF. Para se ter controle do nivel de poténcia de
transmissdo, o sinal modulado passa por um amplificador e
em seguida é enviado através do ambiente de propagacdo.
O receptor € composto por um amplificador ¢ um detector
de envoltéria. O sinal na saida desse detector é aplicado a
um osciloscépio com atributos de armazenamento (storage
oscilloscope), responsavel por exibir e salvar o resultado da
sondagem [23], [42]. Os pulsos de curta duragdo aproximam
impulsos e, portanto, para cada pulso transmitido, uma resposta
ao impulso do canal é estimada. O que define o minimo atraso
entre as componentes de multipercurso que o sistema é capaz
de discriminar € a durag@o do sinal de prova, 7. J4 o periodo
Trep define 0 maximo espalhamento de retardo que pode ser
capturado pelo dispositivo [23].

Como vantagens, esta técnica é capaz de fornecer de forma
instantinea o perfil de atraso de poténcia do canal, além de pos-
suir baixa complexidade de implementacdo. Uma desvantagem,
herdada do uso do detector de envoltéria, € a impossibilidade
de se estimar a fase dos componentes de multipercurso [23].

B. Sondagem com Analisador de Rede Vetorial

No contexto de sondagem de canal, o analisador de rede
vetorial (VNA, vector network analyzer) € utilizado como
transceptor, gerando na sua porta de saida tons com niveis
conhecidos e frequéncias que varrem a banda de interesse como

X RX

]

Osciloscopio
Digital

Figura 7. Diagrama da técnica de sondagem por pulso de RF.

sinal de entrada do canal. Esses tons, apds atravessarem o
canal, sdo aplicados a porta de entrada do VNA, permitindo que
a resposta do canal em cada frequéncia seja analisada, tanto
em termos de magnitude quanto de fase [3], [13], de forma
bastante precisa. De posse da resposta em frequéncia variante
no tempo, H(f;t), pode-se obter a correspondente resposta ao
impulso A(7;t) por meio da transformada de Fourier inversa.

Um inconveniente dessa técnica é o fato de transmissor e
receptor estarem localizados no mesmo equipamento, limitando
as distdncias entre as antenas de transmissdo e recepgdo e
demandando que uma conexdo de banda larga tenha que ser
utilizada para transportar o sinal recebido até a porta de entrada
do equipamento. Esta conexdo pode ser realizada por meio
de cabo coaxial ou fibra dptica, o que leva a uma solugéo
cara. Além disso, as caracteristicas de tal conexdo tém que
ser conhecidas a priori, para que as alteracdes de resposta
em frequéncia sejam corrigidas [43]. O uso de dois VNAs,
um atuando como transmissor € outro como receptor evita
a conexdo de banda larga, mas é uma solu¢do ainda mais
cara e demanda um preciso sincronismo entre os aparelhos,
normalmente por meio de sinais de relégio atdmicos [44].
Outra desvantagem da sondagem por VNA estd associada ao
tempo de varredura da banda de interesse: bandas elevadas
demandam elevados tempos de varredura, o que limita a
capacidade do método de rastrear variacdes temporais do canal.

C. Sondagem com Banco de Correlatores

Nesta técnica, um sinal modulado por uma sequéncia pseudo
aleatdria, ou sequéncia PN (pseudo noise), é transmitido atra-
vés do canal sem fio e no receptor é realizada a correlacdo
cruzada entre o sinal recebido e réplicas da sequéncia PN
atrasadas entre si [8, p. 594], [12]. Na Fig. 8 ¢ ilustrado o
diagrama de um sistema de sondagem utilizando sequéncia PN
[8, p. 595]. As etapas de modulag@o e translacdo para banda
base foram omitidas por razdes didéticas.

A sequéncia PN, também conhecida como sequéncia-m ou
sequéncia de comprimento maximo, € uma sequéncia peridédica
gerada por meio de registradores de deslocamento com reali-
mentacdo (LFSR, linear feedback shift-register). Cada periodo
da sequéncia gerada contém N = 2™ —1 chips com duragdo 7,
sendo m o numero de elementos de memoria (flip-flops tipo D)
do LFSR. As realimentagdes dos registradores de deslocamento
sdo feitas de tal forma que se garanta que a sequéncia-m tenha
o comprimento maximo N [8, p. 612-618], [12]. A Fig. 9
ilustra um gerador de sequéncia PN de comprimento N = 7.
Nesta figura sdo também mostrados os estados dos elementos
de memdria a partir do estado (1 0 0), e a forma de onda de
saida do gerador durante um periodo de NT..
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Figura 8. Diagrama de sondagem de canal usando sequéncia PN.
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Figura 9.  Gerador de sequéncia PN de comprimento N = 7. A soma no

circuito de realimentacio € em médulo 2 (OU exclusivo).

Seja a; € {0,1}, i = 1,2,... o i-ésimo chip da sequéncia
PN. Obviamente, como a sequéncia é periddica tem-se a;+y =
a;. A forma de onda bipolar de um periodo da sequéncia PN
pode ser representada por [11]

N
v1(t) = Vo(2a; — DIt —iT,), (28)
=1

onde Vj é a amplitude de pico dos pulsos e II(¢) é a fungdo
retangular dada por

1, 0<t< T,
() = {07 caso contrario. (29)
A sequéncia PN bipolar periddica é entdo
z(t)= Y ai(t—nNT,). (30)

A transformada de Fourier de x(t) pode ser obtida a partir
dos coeficientes de sua série de Fourier 8, p. 103], resultando
em [13]

X(f)= Yo i sinc (;) 5(f— }E\fck) eI N
(31

sen(mzx)/(mx). O espectro de z(t) em
ilustrado pela Fig. 10. Uma sequéncia de

em que sinc(x

termos de | X (f) &

comprimento N = 31 foi utilizada para a construgdo dessa
figura. A envoltéria do espectro é governada pela funcio sinc,
com nulos em miltiplos inteiros de 1/7.. O espagcamento
entre as raias espectrais € governado pela periodicidade da
sequéncia PN e vale 1/(NT.). Como o componente DC (direct
current) ou valor médio da sequéncia PN nado ¢é nulo, hd uma
raia espectral em f = 0, cuja intensidade € inversamente
proporcional a N.

1,0

0,5

| X (f)| normalizada

Frequéncia normalizada, fT,.

Figura 10. Espectro de frequéncias de uma sequéncia PN.

Como z(t) é uma sequéncia periddica, sua fungio de au-
tocorrelacdo também o serd. Esta funcdo pode ser calculada
durante um periodo de z(t) de acordo com [8, p. 594]

1

R, (1) = NT.

NT,.
/ s(t)a(t +7)dt, 0< 7 < NT., (32)
0

0 que leva a seguinte fun¢do para qualquer 7 [12]

1 N+1 T —iNT,
=V |-+ = Al ——=¢
Ro(r) = V¢ =y + 3~ 2 ( T ) ED
i=—00
em que A(z) é a fungdo triangular definida por
1—lz|, Jz| <1
A(z) = 34
@={o T (4)

A funcdo de autocorrelagdo (33) € ilustrada na Fig. 11 para
uma sequéncia PN de comprimento N qualquer e Vjy = 1.

R (1)
1

0,5

~1/N
| ' | r
R 1 -
—NT o f NT
Figura 11. Funcao de autocorrelacdo de uma sequéncia PN.

A funcdo de autocorrelagdo da sequéncia PN tem um papel
importante na sondagem de canal. Para que se entenda este
papel, considere um canal modelado como na Fig. 2, com
L(t) = L, para o qual a reposta ao impulso (5) observada
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em um instante ¢ qualquer, para f. = 0, possa ser simplifica-
damente reescrita como

L
h(r) =Y ad(r —m). (35)
=1

Admitindo que a sequéncia PN bipolar z(¢) seja aplicada a
entrada desse canal, o sinal recebido y(t) serd

L
y(t) = Z oz (t — ) (36)
=1

e a fungdo de correlacdo cruzada entre y(t) e x(t) serd

1 NT. L
Ray(T) :ﬁ/o x(t)Zalx(t—i-T—Tl)dt
¢ =1
L NT,
1 c
_ ; e /O st +r—m)dt  (37)
L

Observando (37) nota-se que ela € equivalente a convolugdo
entre a funcdo de autocorrelagdo da sequéncia PN, R, (1),
e a resposta ao impulso do canal, A(7). Como durante um
periodo a func¢do R, (7) em (33) se aproxima de uma fungio
impulso quanto maior N e menor T, entdo R,,(7) pode ser
interpretada como uma estimativa da resposta ao impulso do
canal em um dado instante de observacdo ¢. Especificamente,
pode-se escrever [12]

1

h(r) ~ 702

Roy(T). (38)

Utilizando como exemplo a resposta ao impulso do canal
h(7) ilustrada na Fig. 8, no receptor ter-se-d o primeiro, o
quarto, o décimo e o décimo primeiro correlator em sincro-
nismo com a correspondente réplica da sequéncia PN que
compde o sinal recebido. Ao final dos respectivos intervalos de
integracdo esses correlatores apresentardo valores de correlagao
alta, proporcionais aos ganhos do percursos correspondentes.
Os demais correlatores apresentardo correlacdo baixa, por
estarem fora de sincronismo com as réplicas de x(t). Entdo,
ao final de cada periodo de integrag@o o valor na saida de cada
correlator é amostrado e a combinagdo das amostras ao final da
operacdo do tltimo correlator resultard na resposta ao impulso
aproximada do canal.

Os processos de correlacdo cruzada no receptor do sistema
de sondagem por sinal espalhado sdo geralmente implemen-
tados por software e para isso é necessdrio que o sinal
recebido y(¢) seja antes digitalizado por um conversor A/D. A
digitalizacdo serd feita corretamente se a taxa de amostragem
do conversor A/D for maior que ou igual a duas vezes o
valor da largura de banda do sinal, quando esta digitalizacdo
é realizada em banda base. Para medidas em banda estreita a
taxa de amostragem do conversor A/D ndo é um problema,
mas para medidas em banda larga o conversor A/D necessita
ter taxa de amostragem bastante elevada, o que aumenta o custo
e a complexidade do receptor.

V. SONDAGEM COM CORRELATOR DESLIZANTE

Na técnica de sondagem com correlator deslizante, assim
como na técnica de sondagem com banco de correlatores
abordada na Subse¢do IV-C, o sinal de prova é uma sequéncia
PN transmitida através do canal. A principal diferenca reside
na forma de processamento do sinal recebido para obtencdo da
resposta ao impulso do canal. Uma das principais vantagens
da técnica de sondagem com correlator deslizante, herdada da
forma de processamento do sinal recebido, é a redugcdo nas
exigéncias de hardware para medidas de canal em banda larga
em relacdo aquelas impostas a sondagem por sinal espalhado
[13]. A principal desvantagem, também herdada da forma
particular de processamento do sinal recebido, é o fato da
sondagem ndo ser em tempo real.

Na Fig. 12 ¢ apresentado o diagrama de blocos simplificado
de um sistema de sondagem de canal com correlator desli-
zante em quadratura. No lado esquerdo estdo os principais
blocos que compdem o transmissor (TX) e no lado direito
estdo os principais blocos que compdem o receptor (RX). No
transmissor, o bloco gerador PN é responsavel por gerar uma
sequéncia pseudo aleatdria bipolar z(t) com taxa R, chips/s,
a qual modula uma portadora cossenoidal com frequéncia
intermedidria (IF, intermediate frequency) frrp. A opgdo por
realizar a modula¢do em frequéncia intermedidria se deve ao
fato de que o processo de calibrag@o do sistema de sondagem se
torna mais simples e menos oneroso, principalmente quando a
frequéncia de portadora final é elevada [45]. O sinal modulado
com frequéncia central frr € aplicado a outro mixer que
translada o espectro de f;r para a frequéncia de portadora f.,
resultando em xz(t) cos(27 f.t), que é um sinal modulado BPSK
(binary phase-shift keying) [8, p. 415]. Para se ter controle
no nivel de poténcia de transmissdo, o sinal modulado passa
por um amplificador, em seguida sendo aplicado a antena de
transmissao.

O sinal recebido é a combinacdo de réplicas do sinal
de sondagem transmitido, afetadas por diferentes atrasos de
propagacdo T7;, distintos fatores de atenuacdo «; e distintas
rotagdes de fase §; = 27 f.7;, possuindo a forma Zlel oz (t—
7;) cos(2m f.t — 0;). ApGs ser captado pela antena receptora, o
sinal € aplicado a um amplificador e em seguida ¢ transladado
de f. para frp, para entdo ser transladado para banda base.
Ressalta-se que € possivel a translacdo direta para banda base,
também conhecida como conversido direta (direct conversion),
mas embora ela seja favordvel a integracdo do receptor em
chip, traz problemas tais como o desbalanceamento 1&Q (I&Q
imbalance), deslocamento DC (DC offset) e ruido de cinti-
lagdo (flicker noise, 1/f noise, ou ainda pink noise) [46]. O
filtro passa-faixa em seguida atenua os componentes espectrais
indesejados resultantes da multiplicacdo do sinal de saida do
amplificador pela portadora de RF. O sinal filtrado é aplicado
a um divisor de poténcias (power splitter), o qual alimenta um
demodulador em quadratura que gera em suas saidas sinais em
banda base em fase (in-phase) e em quadratura (quadrature).
Os filtros passa-baixa em seguida atenuam os componentes
espectrais indesejados resultantes da translacdo de frequéncia
intermedidria para banda base. Os sinais filtrados em fase e em
quadratura alimentam duas das entradas do conjunto restante
de blocos, os quais compdem o correlator deslizante. As outras
duas entradas sdo alimentadas pelo gerador da sequéncia PN
2'(t) idéntica a x(t), mas com taxa de chips R. ligeiramente
diferente de R.. As saidas dos mixers do correlator deslizante
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sdo entdo filtradas, finalmente produzindo os sinais em fase e
em quadratura que serdo utilizados para estimacdo da resposta
ao impulso do canal e para as demais caracterizagcdes por meio
dela obtidas.

Os blocos de padrdo de frequéncia sdo responsdveis por
fornecer referéncias estdveis para a sintetizagcdo das frequéncias
dos osciladores utilizados tanto no transmissor quanto no
receptor [2], [9], [16]. Essas referéncias sdo importantes nao
somente para a geracdo de portadoras e sinais de reldgio
(clock) estaveis, mas também servem para estabelecer a mesma
base de tempo tanto no TX quanto no RX, de forma que
medidas temporais absolutas sejam efetuadas como parte da
caracterizacdo do canal. Como exemplo, precisas estimativas
de tempo de propagagdo e de tempo de chegada (ToA, time
of arrival) podem ser viabilizadas com o uso dos padrdes de
frequéncia [9], [16], [47].

Observando novamente (37) e (38), relembre que a resposta
ao impulso do canal, h(7), pode ser estimada realizando-se a
correlagdo cruzada entre o sinal recebido e uma réplica da
sequéncia PN gerada no receptor do sistema de sondagem,
para diferentes atrasos relativos 7, durante um periodo NT,.
A realizacgdo prética deste método € justamente aquela descrita
na Subsecdo IV-C e ilustrada de forma simplificada na Fig.
8. No entanto, pode-se observar na Fig. 12 que ndo hd banco
de correlatores no receptor, mas sim uma espécie de correlator
modificado, na parte mais a direita do diagrama, com dois
ramos e com integradores substituidos por filtros passa-baixas.
Como mencionado, este correlator modificado € justamente o
correlator deslizante. Vamos as razdes das suas diferengas em
relacdo a um correlator convencional:

e A razdo para a existéncia de dois ramos de correlagdo
€ justificada pelo fato de que operando com as com-
ponentes em fase e em quadratura interpretadas como
as partes real e imagindria do sinal de prova recebido,
respectivamente, € possivel estimar a resposta ao impulso
complexa do canal, ou seja, podem ser estimados os
ganhos do canal para cada percurso de propagacdo, bem
como as respectivas rotacdes de fase.

e O uso de uma sequéncia PN com taxa de chips diferente
da taxa de chips adotada na transmissdo faz o papel da
geracdo de sequéncias a mesma taxa e com diferentes
deslocamentos relativos 7. Em outras palavras, a medida
que o tempo passa, 0 atraso relativo entre os inicios de
cada periodo das sequéncias de transmissdo e de recep-
¢ao é progressivamente aumentado devido a diferenca de
taxa de chips entre elas.

e Como pode ser observado em (37), o computo da correla-
¢do para cada valor de deslocamento relativo 7 pressupde
que a integral seja realizada completamente, em NT,
antes que um novo valor de 7 seja estabelecido. No
entanto, no correlator deslizante na Fig. 12 o uso de
integradores é impossibilitado, posto que o valor de 7 é
continuamente alterado, ndo sendo, portanto, fixo durante
qualquer intervalo maior que zero. Sendo assim, ndo é
possivel adotar integradores no correlator deslizante.

Para melhor ilustrar a impossibilidade de uso de integradores
no correlator deslizante, a Fig. 13 mostra, na sua parte superior,
duas sequéncias PN com taxas de chips ligeiramente diferentes.
A sequéncia em linha continua tem taxa R. e a sequéncia em
linha tracejada tem taxa R, = 0,99R.. E possivel observar
que as sequéncias estdo inicialmente alinhadas, mas a medida

que o tempo passa elas se desalinham progressivamente. E
esse desalinhamento que estd sendo interpretado como o atraso
relativo 7 varidvel durante o periodo de integracdo de NT..
Na parte inferior da Fig. 13 tem-se os resultados da operagdo
de correlacdo ao longo de NT, utilizando (37): em linha
continua tem-se a correlagd@o entre a sequéncia de taxa R, e ela
mesma, assim implicitamente considerando-se 7 = 0; em linha
tracejada tem-se a correlacdio entre a sequéncia de taxa R, e
a sequéncia de taxa R/, portanto considerando-se T varidvel
durante NT,.. Neste ultimo caso, nitidamente se nota que o
valor final de correlacdo no instante ¢ = 31 s é diferente do
caso anterior, o que inviabiliza o uso de integradores. Ressalta-
se, entretanto, que a substitui¢do dos integradores por filtros no
correlator deslizante ndo é simplesmente uma alternativa para
evitar o problema de imprecisdo nos valores de correlacdo. A
multiplicagc@o entre duas sequéncias com taxas diferentes atri-
bui ao sinal resultante propriedades que, para serem exploradas
em favor da sondagem de canal, pressupdem o uso dos filtros.
Essas propriedades sdo abordadas com detalhes a seguir.

A. Processamento do Sinal pelo Correlator Deslizante

A série de Fourier exponencial complexa do sinal continuo
no tempo x(t) de periodo NT, é dada por [8, p. 94]

o0
a(t) = Y bped PN (39)

k=—oc0

sendo o k-ésimo coeficiente da série calculado de acordo com

1 NT. ‘
b, / x(t)e IR/ NT) gt (40)
0

:m

Por outro lado, a transformada de Fourier do sinal ndo
periédico continuo no tempo x1(t) de duragdo NT, definido
em (28) € calculada por [8, p. 103]

NT, 4
X, (f) = /0 z1(t)e 72t (41)

Note que se X;(f) for amostrada em multiplos inteiros de
1/(NT.), de (40) e (41) se estabelece a relagdo

1 k

Aplicando (42) a (39), pode-se escrever o sinal z(t) como

1 & EO\
x(t) = NT Z X, (NT> eﬂc(zrr/NTc)t7 (43)
¢ e oo ¢

cuja transformada de Fourier é [8, p. 103]

xX(h= 3 w757 )- (44

k=—o0

Considere agora, por simplicidade de andlise, um correlator
deslizante implementado por apenas um ramo da estrutura em
quadratura mostrada na parte mais a direita da Fig. 12, ou
seja, o dispositivo € composto apenas por um multiplicador
seguido de um filtro passa-baixas. Admita que as suas entradas
sejam aplicadas as sequéncias PN z(t) e z'(t) bipolares e
periddicas, de mesmas amplitude e comprimento, com taxas
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Figura 12. Diagrama simplificado do sistema de sondagem de canal com correlator deslizante.
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Figura 13. Sequéncias PN com taxas R. e R, = 0,99R, (parte superior) e
resultados de autocorrelagdo (parte inferior).

de chips R. e R., respectivamente. Aplicando (43) ao produto
p(t) = z(t)z’(t) pode-se escrever [10], [11]

o0

p(t) :fl Z Xl(kf1)€j27rkfltf2 Z X{(ufz)ej%rufgt

k=—o0 U=—00
o]

=fife XY Xi(kfi)X) (ufy)ermRirtusat,
k=—o00 u=—o00

(45)

onde adotou-se f; = 1/(NT.) e fo =1/(NT.) por simplici-
dade de notacdo. A transformada de Fourier de p(t) é entdo
(101, [11], [13]

P(fy=hHt Y, > Xi(kf)X|(uf2)6(f —kfi —uf),

k=—00 u=—00
(46)
transformada esta obtida aplicando-se a propriedade da linea-
ridade e o par /%! <+ §(f — a/27) [8, pp. 104-105] em (45).
A Fig. 14 ilustra a magnitude do espectro de frequéncias do
produto p(t) = x(t)a’(t). Sequéncias com relagdo de taxas

R/, = 0,99R. e comprimento N = 31 foram utilizadas para a
construgdo dessa figura.

1,0

| P(f)| normalizada

-5 —4 -3 —2 —1 0 1 2 3 4 5
Frequencia Normalizada, f/(R. — R.,)

Figura 14. Espectro de frequéncias de p(t) = z(t)z’(t), para R, = 0.99Re.

Note na Fig. 14 que a parte central de |P(f)| estd denotada
como desejada, pois se assemelha a |X(f)|, o médulo do
espectro de frequéncias da sequéncia PN z(t) ilustrado na
Fig. 10. No entanto, esta parte desejada estd comprimida na
frequéncia: observe na Fig. 10 que o primeiro nulo a direita
de zero ocorre em f = R, = 1/T,, enquanto na Fig. 14 ele
ocorre em f = R. — R, = R. — 0,99R. = 0,01 x 1/T..

As partes laterais similares a parte central do espectro
mostrado na Fig. 14 sdo consideradas indesejadas, pois, como
logo ficara claro, elas ndo estdo associadas a nenhuma infor-
macao util ao processo de sondagem. As trataremos daqui em
diante como sinais interferentes, os quais terdo sua influéncia
reduzida justamente por meio do filtro colocado apds o mixer
no correlator deslizante.

De acordo com (46), a separacdo entre as raias espectrais na
Fig. 14 é de f; — f2 hertz. O pico da envoltdria espectral de
X1(kf1)X(ufy) associada a parte desejada de P(f) ocorre
obviamente em f = 0, ou seja, para k = u = 0. O préximo
pico de envoltdria, este associado a interferéncia, ocorre exa-
tamente no ponto médio entre as raias espectrais localizadas
em f; (para k = 1,u =0) e fy (para k = 0,u = 1), ou seja,
em f = (f1 + f2)/2, valor este muito préximo de 1/(NT).
Portanto, as frequéncias centrais das envoltdrias espectrais das
parcelas interferentes estdo localizadas aproximadamente em
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miltiplos inteiros de 1/(NT.). Conforme pode ser constatado
na Fig. 14, de fato o pico da envoltéria da parcela indesejada
a direita ocorre em f/(R. — R.) = 3,22, ou seja, em
f~322x001R,~ R./31=1/(NT,.).

As relacdes de Wiener-Khintchine [8, p. 68] estabelecem que
a densidade espectral de poténcia e a funcdo de autocorrelacido
formam par na transformada de Fourier. Entdo, se a parte
central de |P(f)| puder ser associada a densidade espectral de
poténcia de x(t), a transformada inversa dessa densidade serd
a funcdo de autocorrelacdo de x(¢). Assim, se o sinal aplicado
a uma das entradas do correlator deslizante for composto por
réplicas de x(t), tal transformada inversa serd, conforme (38),
uma aproximag¢do da resposta ao impulso do canal.

Isolando os termos em u = —k dos termos em u #* —k
no somatdrio a direita na Equagdo (45), pode-se reescrevé-la
como

oo

pt) = fife > Xi(kf1)X|(—kfo)el2mri=f2)t

k=—0o0

+hf Y S Xu(kf)X] (ufa)e RS+l

k=—o00 u=—o0
uFt—k

= qa(t) + qi(t).
47

Vale lembrar que as sequéncias x;(t) e x)(t) representam
apenas um periodo das sequéncias xz(t) e z'(t), respectiva-
mente. Devido as diferentes taxas de chips, pode-se escrever
2} (t) como uma versdo escalonada no tempo em relagdo a
x1(t), ou seja

2 (1) = a1 (%t) : (48)

A propriedade do escalonamento temporal da transformada
de Fourier [8, p. 104] estabelece o par z1(at) < ﬁXl(g),
levando a

Xi(5) = £x(41). (49)

Multiplicando ambos os lados desta equagdo por fo e
amostrando o resultado em multiplos inteiros de fo tem-se
que foX(kf2) = f1X1 (kf1). Como x1(t) e ) (t) sdo sinais
reais, os médulos de X;(f) e X(f) sdo funcdes pares e
os argumentos sdo fungdes impares [8, p. 105]. Portanto, o
produto f1 X1 (kf1)f2X{(—kf2) em (47) nada mais é do que
0 médulo ao quadrado de f1X;(kf1), podendo-se escrever

oo

()= 1 Y 1Xi(kfy)Pe2m It (50)

k=—o00

Comparando esse resultado com (39), nota-se que g4(t) pode
ser representado pela série de Fourier

oo
qa(t) = Z ded2™k (1=t 1)

k=—oc0

na qual os coeficientes dj, = f2|X;(kf1)|* sdo densidades
espectrais de poténcia, ou seja, sdo amostras devidamente
escalonadas da densidade espectral de poténcia comprimida
Sz (f) da sequéncia x(t). Entéo, observando (44), nota-se que

Self) = D did[f —k(fi — f2)], (52)

k=—o0

indicando que q4(t) € S.(f) formam par na transformada
de Fourier e que, portanto, gq(t) em (47) é a fungéo de
autocorrelagdo de z(t), dilatada no tempo, associada a parcela
central do espectro mostrado na Fig. 14. Esta parcela, como
antecipado, estd comprimida na frequéncia em relacdo ao
espectro real de z(t). O termo ¢;(t) em (47) estd associado as
parcelas interferentes a esquerda e a direita da parcela central
na Fig. 14, sendo, portanto, indesejado. As parcelas interferen-
tes sdo conhecidas na literatura como auto-interferéncia (self-
interference) ou auto-ruido (self-noise), ja que sao geradas pelo
proprio correlator deslizante. A funcdo do filtro colocado apds
o mixer no correlator deslizante é a de reduzir tanto quanto
possivel g;(t).

O fator de dilatagdo da fungdo de autocorrelacdo € o quo-
ciente entre f;, que € a frequéncia de repeti¢do dos periodos
da sequéncia x(t), e f1 — f2, que € a frequéncia de repeti¢do
dos periodos da fungdo de autocorrelagdo dilatada g4(t). Este
fator de dilatacdo é comumente chamado de fator de dilatagéo
(slide factor) [10], [12], [16], [25], sendo definido por

_ fl _ Rc
fl_f2 RC_R/C'

Assim, a relagdo entre ¢4(t) e a fungdo de autocorrelagdo
real de z(t), R,(t), é dada por

Y (33)

ault) = R. (i) . (54)

A Fig. 15 ilustra a fun¢do de autocorrelag@o obtida por meio
de (33), referente a uma sequéncia PN com N =31e R. = 10
chip/s, sobreposta a funcdo de autocorrelacio dilatada com um
fator de dilatacio v = 10. Note que o periodo da fungdo de
autocorrelacao obtida via (33) é de N7, = 3,1 s, sendo igual
a yNT, = 31 s no caso da funcdo de autocorrelacdo dilatada.

— Obtida por meio de (33)
------ Dilatada com fator v = 10
1,0 | y
O
o : ik
0,5 [+ |
0,0 L3 H
| | | | | |
0 5 10 15 20 25 30 35

t, segundos

Figura 15. Funcdes de autocorrelagdo de uma sequéncia PN com N = 31 e
R. = 10 chip/s.

Observando novamente a Fig. 14 nota-se que, mesmo
utilizando-se um filtro passa-baixas ideal, ndo é possivel obter
perfeitamente a parcela gq(¢) associada a parte central da
figura. Isto se deve ao fato de que tanto o espectro da parcela
desejada quanto das parcelas interferentes tem banda infinita,
portanto se sobrepondo. Em outras palavras, o filtro passa-
baixas ndo bloqueard a parte do sinal interferente situada na sua
banda de passagem, ou seja, na banda da parcela desejada e,
por outro lado, atenuard ndo somente as parcelas interferentes
situadas em frequéncias fora de sua banda de passagem (na
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banda de rejei¢cdo), mas também parte da parcela desejada
situada nessas frequéncias.

A Fig. 16 ilustra o sinal ¢,4(¢) ideal, o qual corresponde a
funcdo de autocorrelagdo dilatada da sequéncia PN, bem como
o sinal g4(t) aproximado, obtido por filtragem passa-baixas do
sinal p(t). O filtro utilizado foi um filtro aproximadamente
ideal (com resposta ao impulso ideal, mas truncada), com
frequéncia de corte em R,/ hertz. Note que o sinal g4(%)
aproximado se assemelha bastante do sinal q4(t) ideal.

qq/(t) aproximado
------ qq(t) ideal
1,0 e
E
>
8
<
=
& 0,5 e
<
0,0 - J
gl e L Al ! |
0 5 10 15 20 25 30 35

t, segundos

Figura 16. Sinais g4(t) ideal (tedrico) e aproximado (obtido por filtragem),
considerando N = 31 e R, = 0,99Re.

Analisando o caso de um filtro passa-baixas real, a situacdo
torna-se ainda mais critica, pois o fator de queda de ganho do
filtro ao longo da transi¢do da sua banda de passagem para sua
banda de rejeicdo também influencia o grau de aproximacgdo
do sinal filtrado em relacdo a ¢4(t). Esse fator de decaimento
é normalmente denominado de fator de forma (ou fator de
rolloff) e € medido tipicamente em dB/oitava (o aumento de 1
oitava na frequéncia corresponde ao dobro do valor de referén-
cia). Fatores de forma mais altos correspondem a decaimentos
mais abruptos, enquanto fatores de forma mais baixos estdo
associados a decaimentos menos abruptos, conforme ilustra a
Fig. 17. Vale ressaltar que hd diferentes definicdes sobre a
medida do fator de forma; em algumas delas, fatores de forma
mais altos significam decaimentos menos abruptos do ganho
do filtro com o aumento da frequéncia.

Entdo, buscando tornar o sinal g4(t) obtido por filtragem
similar ao sinal g4(t) te6rico, um filtro que tenha fator de forma
mais baixo demandard que as parcelas interferentes do espectro
mostrado na Fig. 14 estejam mais separadas da parcela central
desejada. Essa separacdo, por sua vez, € influenciada pelo fator
de dilatacdo, v, e pelo comprimento da sequéncia PN, NV [11],
[13], como descrito na préxima subsecio.

B. Influéncia de v e N no Processo de Filtragem

No grafico da Fig. 14, a distincia da origem até o centro do
primeiro I6bulo principal interferente a direita é de R./N ou
1/(NT.). A andlise matemética que comprova essa distincia
foi apresentada na Subsecdo V-A, logo ap6s a referida figura.
Sendo assim, aumentando-se o valor de N diminui-se o espa-
camento entre as parcelas interferentes do espectro mostrado
na Fig. 14 e a parcela central desejada, dificultando o projeto
do filtro que, neste caso, teria que ter alto fator de forma.
Por outro lado, também verificou-se na Subsecdo V-A que o
primeiro nulo da envoltéria espectral central na Fig. 14 ocorre

07 e o~ —— 6 dB/oitava
PN - 24 dB/oitava
: - = = Filtro ideal
-10 |
]
]
% |
-~ 1
£ 2207 !
g I
&) [
1
1
-30 |
]
]
1
| \
-40 - ' ' '
0,01 0.1 1 10 100
f,Hz
Figura 17. Ilustracdo da influéncia de diferentes fatores de forma no ganho

de filtros passa-baixas

em f = R. — R/, ou seja, em f = R./v, de acordo com
(53). Portanto, quanto menor for v para um dado N, maior
a sobreposi¢do em frequéncia entre a parcela desejada e as
parcelas interferentes indesejadas do espectro ilustrado na Fig.
14, o que também dificulta o projeto do filtro.

Ainda tomando como referéncia a Fig. 14, considere como
pior caso, em termos de limite superior de interferéncia, a
situacdo em que a frequéncia central do 16bulo principal da
primeira parcela interferente, em f = R./N, coincide como
primeiro nulo da envoltéria espectral da parcela desejada, em
f = R./~. O primeiro critério de projeto a ser atendido serd,
entdo, R./v < R./N [10], [11], ou seja,

N <1 (55)
v

Em [12] € estabelecida, de forma empirica, uma relacido que
define o minimo valor de v em fungdo de NN para que a faixa
dinimica do correlator deslizante seja a0 menos 80% da faixa
dindmica ideal, considerando que o filtro passa-baixas ¢é ideal,
com frequéncia de corte em R/~ hertz. Tal valor minimo de
~ € dado por

Ymin = 141N, (56)

A faixa dindmica do correlator deslizante mede a capacidade
do dispositivo detectar sinais de baixa intensidade. Em outras
palavras, um dispositivo de sondagem com correlator deslizante
que tenha faixa dinimica de, por exemplo, 20 dB, consegue
discriminar componentes de multipercurso com diferencas de
nivel de até cerca de 20 dB. A faixa dindmica é descrita de
maneira mais formal na Secdo VI, que trata exclusivamente
dos parametros do correlator deslizante.

Admitindo que v = 7min permite eficiéncia no processo
de filtragem do sinal p(t), entdo um filtro com resposta ao
impulso hy(t) projetado a contento nido produz distor¢do
significativa no sinal desejado ¢4(t) e atenua praticamente
todo sinal interferente ¢;(t), ou seja, gq(t) * hy¢(t) =~ qa(t) e
qi(t) * hy(t) = 0, em que * denota a operacdo de convolugéo.
Nesta situag@o o sinal de saida do filtro serd

t
p(t) * hy(t) = qa(t) = Ry (7) . (57)
Em [14] os autores propdem o uso de sequéncias PN
filtradas, tanto no transmissor como no receptor, o que permite
eliminar quase que totalmente o sinal de distorcdo presente
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em p(t), tornando ainda mais acurada a aproximag@o (57). A
andlise matemadtica associada a este método torna-se bem mais
complexa que aquela aqui apresentada, estando, pois, fora do
escopo do presente tutorial.

C. Relagdo entre o Sinal Filtrado e a Resposta ao Impulso do
Canal

Ainda admitindo que o filtro do correlator deslizante prati-
camente ndo distorce o sinal desejado e elimina quase que por
completo a auto-interferéncia, considere que o sinal x(¢) de
entrada do dispositivo seja substituido pelo sinal de saida do
canal y(t) definido em (36). Tomado por base (37) e (57), é
imediato concluir que a saida do correlator deslizante sera

W )] () = Ry ()
(58)

Observando a ultima parte dessa equagdo, nota-se que ela
¢é equivalente a convolug@o entre a fungdo de autocorrelagdo
dilatada da sequéncia PN, R, (7/v), e a resposta ao impulso
do canal segundo o modelo TDL, h(7) (reveja a Subsegdo
II-D). Como durante um periodo a fungdo de autocorrelagdo
da sequéncia PN se aproxima de uma fungdo impulso quanto
maior N e menor T, entdo R, (7/7) = [y(7)z’(7)]xh(T) =
R,,(7/v) pode ser interpretada como uma estimativa da
resposta ao impulso do canal dilatada no tempo pelo fator ~.
Sendo assim, por analogia a (38) a resposta ao impulso do
canal poderd ser obtida por meio de

1
~ vz

No inicio desta se¢do considerou-se, por simplicidade de
andlise, um correlator deslizante implementado por apenas por
um multiplicador seguido de um filtro passa-baixas. Consi-
derando agora o correlator em quadratura mostrado na parte
mais a direita da Fig. 12, conclui-se que a cada um de seus
ramos se pode aplicar a andlise matemdtica que acaba de ser
apresentada. Portanto, as respostas ao impulso estimadas nesses
ramos devem ser interpretadas como as partes real e imaginaria
da resposta complexa do canal sob sondagem.

h(T) Ryy(y7). (59)

VI. PARAMETROS DO CORRELATOR DESLIZANTE

A escolha dos comprimentos [N das sequéncias PN e taxas
de chips R. e R, e, consequentemente, do fator de dilatag@o
dita as caracteristicas do sistema de sondagem com correlator
deslizante, as quais definem novos parimetros sist€émicos que
sdo abordados nesta secdo.

A. Resolucdo Doppler Mdxima

O méximo espalhamento Doppler que pode ser observado
pelo elemento de sondagem de canal por correlator deslizante
€ conhecido como resolucdo Doppler mdxima. Observando a
Fig. 15, nota-se que o elemento de sondagem pode obter uma
estimativa da resposta ao impulso do canal a cada perfodo da
funcdo de autocorrelacdo dilatada (57) ou, equivalentemente,
a cada periodo da funcdo de correlacdo cruzada dilatada (58),
o que ocorre a cada YN/R, segundos. Sendo assim, a taxa

de variacdo do canal, a qual é diretamente proporcional ao
desvio Doppler médximo, deve ser tal que possa ser devidamente
registrada ao longo de sucessivas estimativas de respostas ao
impulso. Na préatica, amostras dessas sucessivas respostas sao
colhidas de forma a se obter as estatisticas de varia¢do temporal
do canal. Entdo, segundo o teorema de Nyquist, a taxa de
R./(yN) amostras por segundo deve ser maior que ou igual
a duas vezes a maxima frequéncia de variacdo do canal, a
qual corresponde ao desvio Doppler maximo f,,. Portanto, a
resolugdo Doppler médxima é dada por [12], [16], [48]

R,
fm = 2’}/7;\[

Pode-se entdo concluir que quanto maior o desvio Doppler
mdaximo do canal, menor deve ser o periodo entre sondagens.
Em outras palavras, é necessdrio realizar uma medida da
resposta ao impulso do canal antes que ele se altere. Lem-
brando que o desvio Doppler que um receptor em movimento
experimenta é diretamente proporcional a velocidade v (reveja
(9)), note que a maxima velocidade v,, do veiculo de prova
que transporta o receptor do sistema de sondagem € inver-
samente proporcional ao tamanho a sequéncia PN, ou seja,
Um = AR:/(27N).

(60)

B. Ganho de Processamento

O ganho de processamento é a razdo entre a relagdo sinal
ruido (SNR, signal-to-noise ratio) na saida e a SNR na entrada
de um receptor que utiliza o principio de desespalhamento
por multiplicacdo direta por uma sequéncia pseudo aleatdria,
como acontece em receptores de sistemas de comunica¢do com
espalhamento espectral por sequéncia direta (DSSS, direct-
sequence spread spectrum).

No contexto do sistema de sondagem com correlator des-
lizante, a melhoria na SNR é produzida devido a reducdo
de poténcia de sinais interferentes produzida ao se realizar a
multiplicacdo do sinal contaminado pela sequéncia PN. Como
exemplo, uma interferéncia de faixa estreita, como uma porta-
dora ndo modulada presente na entrada do receptor (equivalente
a um nivel DC em banda base), ao ser multiplicada pela
sequéncia PN z/(t) terd sua densidade espectral de poténcia
espalhada ao longo de uma banda aproximada de 2R/, hertz (R,
hertz em banda base), ao passo que o sinal de sondagem terd
sua banda reduzida (desespalhada) para em torno de R/~ hertz
(em banda base). Depois de passar pelo filtro passa-baixas,
as componentes de frequéncia do sinal interferente espalhado
maiores do que R./v serdo fortemente atenuadas. Lembrando
que R, ~ R/, o fator de redugdio da poténcia interferente
serd de aproximadamente - vezes. Entdo, para o elemento de
sondagem por correlator deslizante o ganho de processamento
serd igual v ou, em dB [13],

Gp = 10logg 7. (61)

C. Faixa Dindmica

Como antecipado na Subsecdo V-B, a faixa dindmica (dy-
namic range) do correlator deslizante mede a capacidade do
dispositivo detectar sinais de baixa intensidade. Ela é definida
como a razdo entre a magnitude de pico da funcdo do sinal
q4(t) obtido por filtragem e a magnitude de pico da auto-
interferéncia remanescente apds a filtragem. Seu valor, em dB,
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admitindo sequéncias PN de amplitude de pico Vj, é dado por
[13], [25]
max(|Nqa(t) * hy(t)])

D, = 201 :
810 max(|Ng;(t) * hy(t) — VZ])

(62)

Na auséncia de auto-interferéncia no sinal filtrado, ou seja
qi(t) = 0, e de distor¢do do sinal desejado no processo de
filtragem, ou seja qq(t) * hy(t) = qq(t), tem-se idealmente
[13]

max(|NVZ|)

D max{jiVVo I
19 max (|0 — V2|

= 201log = 20log;, N. (63)

Tideal

Por outro lado, note que da forma como foi definida a faixa
dindmica em (62), se a parcela de auto-interferéncia tiver o
mesmo valor de pico do sinal desejado, apds filtragem, ter-se-
4 no pior caso

max(|NVE))
max(INV§ = Vi)

Drp;m = 201log;, ~ 0. (64)

A Fig. 18 mostra sinais g4(t) obtidos por filtragem passa-
baixa aproximadamente ideal (resposta ao impulso ideal, porém
truncada), com frequéncias de corte em R./v e em 10R./v
hertz, admitindo sequéncias com N = 31 e V) = 1. Note que o
pico da parcela desejada se aproxima de 1 em ambos 0s casos.
Com a frequéncia de corte em R./~ hertz, o valor de pico
absoluto da auto-interferéncia estd proéximo de | —1/N|, o que
leva a uma faixa dindmica de 20log;, |[N/(—N/N? — 1)| =~
20log;g N ~ 30 dB para N = 31. Jd com a frequéncia de
corte de 10R. /7y hertz, que é um valor exagerado do ponto
de vista pratico, mas adequado a presente andlise, o pico da
auto-interferéncia estd préoximo de 0,6, o que leva a uma faixa
dinimica de 20log;y|N/(0,6N — 1)| ~ 20log;, 1,76 ~ 5
dB para N = 31. Observe que este valor corresponde a uma
faixa dindmica bem menor em relagdo ao caso anterior, ou
seja, o correlator deslizante ndo seria capaz de discriminar
componentes de multipercurso com diferencas de amplitude
maiores que 5 dB, contra 30 dB no primeiro caso.

Frequéncia de corte 10R. /v

1,4
12+ | e Frequéncia de corte R. /vy
1,0} a

08 % i
06 &
0,4 | ‘1

Amplitude, volts

Y - .
0,0 |- e e et [ e nte]  (E22W
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t, segundos

Figura 18. Sinais g4(t) obtidos por filtragem passa-baixas aproximadamente
ideal, com frequéncias de corte 10R. /v e R¢/7.

A descricdo matemdtica da degradacdo na faixa dindmica
causada pela auto-interferéncia é bastante trabalhosa, como
explicitado em [13]. Contudo, nessa mesma referéncia sao
apresentados resultados de simulagdes envolvendo a expressao
(62) que retratam o comportamento da D, quando o fator

de dilatacdo aumenta. Por meio desses resultados chegou-se a
relacdo empirica (56), que define um valor minimo para o fator
de dilatagdo de tal forma que se garanta que a faixa dindmica
seja maior ou igual a 80% do valor calculado para a condigdo
ideal, ou seja, s€ 7y > Ymin, ter-se-d 0,8D,,,., < D, < D,
No limite inferior dessa faixa, portanto, D, ~ 16log;, N.

ideal *

D. Resolugcdo Temporal

Se o atraso entre dois componentes de multipercurso for
menor do que a resolugdo temporal, o sistema os interpretard
como uma tnica componente. A resolucio temporal é inversa-
mente proporcional a largura de banda do sinal transmitido e
para o elemento de sondagem de canal por correlator deslizante
é definida como [13], [16]

1
71res = Rf@

(65)

Quanto menor T mais capacidade o sistema terd de dis-
criminar percursos com pequenas diferencas de atraso. Vale
ressaltar que (65) é bastante conservadora, representando assim
um limite superior para a resolugdo temporal. Na prdtica,
utilizando taxa de chips R, na transmissdo € possivel alcangar
valores para T, menores que 1/R. [13].

E. Mdximo Espalhamento de Retardo

O elemento de sondagem de canal por correlator deslizante
tem a capacidade de realizar a medida da resposta ao impulso
do canal durante a janela de tempo correspondente ao periodo
da sequéncia PN transmitida. Se este periodo acabar antes que
o espalhamento de retardo méximo do canal seja capturado,
percursos remanescentes de um periodo de sondagem irdo
interferir na medida posterior. Desta forma, a periodicidade da
sequéncia PN transmitida estabelece um limite superior para o
maximo espalhamento de retardo do canal, ou seja [13], [16],
[25],

N
Tmax = ng (66)
VII. SUMARIO

A pesquisa e o desenvolvimento de sistemas de comunicagdo
sem fio s@o sempre precedidos pela caracterizagdo do canal
por meio do qual o sinal serd transmitido. Tal caracterizacio
permite que o canal seja modelado e que o sistema seja entdo
dimensionado de forma a viabilizar a comunicacdo frente as
possiveis adversidades do canal em questdo, ainda podendo
fornecer dados para a elaboracdo de modelos de predicdo de
cobertura. Os modelos de canal sdao normalmente elaborados
com o auxilio de medidas em campo, as quais sdo obtidas
por meio de técnicas de sondagem. O correlator deslizante
€ uma das técnicas e foi abordado neste artigo tutorial que
compde uma série trés. No segundo artigo é dado enfoque na
andlise das medidas obtidas pelo correlator deslizante para a
caracterizagdo estocdstica do canal. No terceiro sdo descritos os
detalhes do projeto e de validacdo de um correlator deslizante
na plataforma USRP.
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