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EDITORIAL

Desde 2003 o Brasil vem se preparando para implementar seu sistema de televisdo digital. Espera-
se que os brasileiros tenham uma imagem de melhor qualidade, interatividade e a possibilidade de
assistir aos seus programas e filmes favoritos em seus celulares e palmtops.

Em 2004 o Governo iniciou o processo de discussdo sobre o padrao a ser adotado no pais. O
resultado desta discussdo, chamado de Sistema Brasileiro de TV Digital (SBTVD), possui como
base o padrao japonés (ISDB-T) e pretende incorporar algumas das inovac¢des desenvolvidas por
pesquisadores brasileiros ao longo de 2005.

Neste nimero comega uma série especial de artigos sobre uma destas propostas, o MI-SBTVD
(Sistema de Modulagdo Inovadora para o SBTVD), desenvolvido por um consércio tendo o
INATEL como proponente ¢ como parceiros a UNICAMP, o CEFET/PR e a UFSC. O primeiro
artigo trata dos aspectos de implementagdo e simula¢ao do sistema. O segundo ¢ um estudo sobre
aspectos de canal e o terceiro versa sobre o sistema de modulagdo do padrao proposto.

Como as telecomunicagdes ndo se limitam a televisdo digital, temos neste nimero um artigo
inserido na area de biometria, que trata de um algoritmo computacionalmente eficiente para o
problema de localizagdo da iris humana. Completando esta edi¢do, temos um tutorial sobre
sistemas UWB, que vém recebendo cada vez mais atencdo, tanto da comunidade cientifica como
das empresas de telecomunicagdes, devido a sua capacidade de transmissdo de dados a altas taxas e
a baixas poténcias, além de imunidade aos problemas de multi-percurso.

Prof. Dr. Carlos Alberto Ynoguti
Editor
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Processo de Reconhecimento de Iris Humana:
Localizagao rapida de iris

Roger Fredy Larico Chavez, Yuzo lano & Vicente Idalberto B. Sablon

Abstract—. In order to develop a fast algorithm for iris
recognition, it is necessary an acquisition and appropriate
segmentation of the image, with little loss of information. In this
work, we present a detailed algorithm of fast segmentation of the
iristexture. In order to achieve that, we use an algorithm iterative
search of the centersand concentric rays aswell as an application
of Gaussian noise and medium filtersto get areliable answer. The
results are compared with published algorithms and evaluated as
well. The algorithm presents superior performance in processing
speed and improvement in the precision of recognition.

Index Terms— Iris Recognition, biometric, algorithms,
segmentation, detection of circles, processing of signs.

Resumo— Para o desenvolvimento de um algoritmo réapido
visando o reconhecimento de iris necessita-se de uma aquisicao e
localizagdo adequada da imagem, com pouca perda de
informacao. Neste trabalho, apresenta-se um algoritmo detalhado
de localizagdo répida da textura da iris. Para isso, utiliza-se um
esquema de busca iterativa dos centros e raios concéntricos bem
como a aplicacdo de ruido gaussiano e filtros medianos para
conseguir uma resposta confiavel. Os resultados encontrados sdo
comparados com  algoritmos publicados e exaustivamente
testados. O algoritmo proposto apresenta desempenho superior
em relacdo a velocidade de processamento e um aumento na
precisdo do reconhecimento.

Palavras chave— Reconhecimento de iris, biometria,
algoritmos, localizagdo, deteccdo de circulos, processamento de
sinais.

I. INTRODUCAO

A melhoria e o avango tanto da tecnologia, quanto dos
algoritmos de identificagdo pessoal, t€ém motivado muitas
pesquisas voltadas para as técnicas de reconhecimento de iris.
Um sistema de reconhecimento de iris, contém, em geral, um
bloco de localizagdo cujo objetivo é o fornecimento nitido da
informacao correspondente a iris [1], [2], [3], [4]. Um sistema
de identificagdo pessoal deve ser executado em tempo real e,
portanto ¢ necessario que o tempo de processamento seja
pequeno. Para a detecgdo da pupila e da iris utiliza-se um
método algoritmico simples. Neste artigo, propde-se um
algoritmo rapido e que requer menor uso de memoria. Os

Manuscrito recebido em 7 de julho de 2006; revisado em 1 de outubro de
2006.
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resultados obtidos s3o comentados comparativamente com os
demais métodos e algoritmos que, por inserirem mais robustez,
tendem a apresentar maior tempo de processamento e alto
consumo de memoria. Como a localizagdo ¢ uma das primeiras
etapas de processamento no reconhecimento de iris, a
eficiéncia dessa etapa afeta muito o desempenho do processo
como um todo. Os resultados obtidos mostram que o algoritmo
proposto apresenta melhor precisio da identificagdo
enfocando-se apenas a localizagao.

II. IDENTIFICACAO: RIS

A. Airis e a pupila.

A iris é um orgao interno protegido pela cornea do olho, que
¢ colorido e cuja funcdo € controlar os niveis de luz assim
como faz o diafragma de uma camera fotografica. A pupila ¢ a
abertura para a entrada de luz e que é controlada pela iris [5].

A iris tem caracteristicas que s@o proprias de cada pessoa
[6]. Durante o processo de envelhecimento, a partir de certa
idade, a iris ndo se altera biometricamente, sendo essa uma de
suas caracteristicas fisiologicas importantes. A iris ¢ formada
no inicio da gravidez durante os trés primeiros meses de
gestagdo, sendo que sua estrutura ¢ completada aos oito meses.
Depois tem algumas mudangas de textura, mas aos dois ou trés
anos de idade deixa de se alterar [7]. A formacdo da iris
depende do meio no qual é formado o embrido e dessa forma,
muitos de seus detalhes ndo tem correlagdo com a carga
genética [8]. Cada pessoa tem uma iris diferente, mesmo que
sejam gémeos univitelinos. Além disso, a iris direita e a
esquerda da mesma pessoa também sdo diferentes [2]. Os
orgaos do olho, o humor aquoso e a cornea protegem a iris do
ambiente como se pode observar na Fig. 1. Essa protecdo
impede ou dificulta a mudanca das caracteristicas da iris sem
que hajam graves riscos de lesdo. Essa singularidade torna o
reconhecimento através da iris vantajosa, por exemplo, em
relacdo ao digital.
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Fig. 1. Olho humano, (a) caracteristicas circulares e angulares da iris, (b)
anatomia do olho[5].
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B. Reconhecimento de iris para a identificagdo.

O reconhecimento de iris ndo causa dano por ser uma
técnica sem contato, dependendo somente da captura da
imagem e do subseqiiente processamento de reconhecimento.
Nos ultimos anos, a iris humana tem sido utilizada da com o
mesmo objetivo das impressdes digitais, com a vantagem de a
iris conter um padrdo biométrico mais confidvel com menor
taxa de erro [9].

Os algoritmos de reconhecimento da iris sdo decompostos
normalmente em blocos ou subsecdes. O algoritmo proposto
por Daugman [6], tem os seguintes passos: localizagdo de iris,
corregdes matematicas para robustez do modelo, codificagao
de iris e comparagdo dos codigos. Li Ma [10] propde um
algoritmo eficiente que tem semelhanca com outros
algoritmos: localizagdo de iris, normalizagdo, realce, extragio
de caracteristicas e comparagao.

Em geral, ¢ importante a localizagdo para se ter limites
definidos de processamento. Isso estd relacionado com a
eficiéncia e a precisdo. Segundo os relatos de Daugman, a
localiza¢do da iris € um processo demorado em relagdo aos
outros blocos de processamento [8], [11]. De acordo com o
modelo, uma fase de extracdo de caracteristicas ¢ uma de
comparagdo estdo sempre presentes. Mas, para ter uma
resposta aceitavel, deve-se diminuir a quantidade de erros nas
primeiras fases.

C. Analise da textura de iris.

A iris tem caracteristicas radiais e angulares e esta situada
proximo da pupila. A pupila € mais semelhante & um circulo
do que a iris. As caracteristicas angulares sdo mais acentuadas
perto da pupila enquanto que as radiais iniciam na pupila,
dado que estas correspondem aos musculos responsaveis pelos
movimentos de contracdo [12]. Isso ¢ mostrado na Fig. 1.
Além disso, na Fig. 2 observa-se que a captura de dados de
textura concéntrica contem a informacdo mais relevante da
iris, sendo que a maioria corresponde as caracteristicas
concéntricas, mesmo quando a iris ndo é concéntrica.

Fig. 2. Concentricidade da Textura de iris com a pupila

III. LOCALIZACAO DE RIS

A localizacdo de iris em geral, se reduz a uma simples busca
de circunferéncias sendo que a procura ¢ delimitada por duas
circunferéncias usualmente ndo concéntricas [1], [6]. Se a
etapa de aquisicdo fosse adequada, o tempo gasto na

localizagdo seria minimo, mas, as obstrugdes (ex. cilios,
palpebras) e o ambiente fisico (ex. luz, distancia focal,
movimentagdo do olho) dificultam essa etapa. Freqiientemente
utiliza-se um pré-processamento € encontra-se primeiro a
pupila, e logo em seguida a iris. A pupila é quase preta e dessa
forma a diferenciacdo ¢ de processamento mais facil. Para
cada circunferéncia, ¢ necessaria a determinacdo de dois
parametros: o centro e o raio da circunferéncia. Mesmo que as
circunferéncias referentes a iris e a pupila ndo sejam
concéntricas costuma-se aproxima-las por circunferéncias
perfeitas e supde-se concentricidade para diminuir o tempo de
procura [1], [6]. Nos testes comprova-se que o erro ¢ minimo e
que 0 maior erro encontra-se no limite mais externo, ou seja,
em uma regido do olho que contém pouca informacdo de
textura.

Existem muitas propostas de localizacdo de iris, sendo que
as mais utilizadas estio baseadas na detecgdo de
circunferéncias. Comentam-se, a seguir, as técnicas de
localizagdo usadas freqiientemente como: a transformada de
Hough, analise de intensidades e a integro - diferencial [13].

A. Transformada de Hough.

A transformada de Hough (TH) é um método padrio para
detecgdo de “formas” que sdo facilmente parametrizadas, ou
seja, de férmulas conhecidas, tais como circulos em imagens
digitalizadas. Essa transformada consiste em definir um
mapeamento entre o espago de imagem (X, J’) € o espago de

parametros (¢, d,r).
(x=c) +(y=d) =r (1)

onde ¢ e d é o centro do circulo e r o raio. Para isso, esse
espaco dos parametros ¢ discretizado e representado na forma
de uma matriz de inteiros ou células, onde cada posicdo da
matriz corresponde a um intervalo no espago real dos

parimetros. Procuram-se todos os circulos (c,d,r)que
passam pelo ponto fixo (X, ). Mostra-se na Eq. (1) um cone
no espago (c,d,r) que ¢ fixado pelos pardmetros (X, )).
Deve-se entdo acumular todos esses cones no espago
tridimensional e buscar um pico maximo da acumulacdo. Se o
acumulo na célula correspondente ¢ alto, entdo a célula ¢

escolhida [14]. Na Fig. 3 apresenta-se uma demonstragdo da
transformada de Hough para detecg@o dos circulos de raio 20.

Fig. 3. Detecgdo de circulos de raio 20, utilizando T. Hough [14]
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A transformada de Hough ¢é uma especializagdo da
transformada de Radom. Esse dominio € um espaco
tridimensional das variaveis (c,d,7), baseado em densidades
e vizinhanga. A determinagdo da imagem tridimensional de
Radon tem complexidade de O(ND?) [15], onde N ¢ o numero
total de pontos e D ¢ a quantidade de células de acumulagao.

Em conjunto com uma boa deteccio de bordas, a
transformada de Hough ¢ utilizada para a detecgdo de iris [2],
[4], [10].

B. Andalise de intensidades: operador integro-diferencial.

Para o caso especifico da iris, Daugman utiliza o operador
integro-diferencial dado na Eq. (2). A vantagem dessa técnica
¢ que a mesma estima separadamente os parametros da iris e
da pupila. Consiste em:

A EESIPN

max(7, x,, y,)|G,
(7, X9, ¥) o o

2)

onde /(x, y) é uma imagem contendo um olho. Nesse

operador procura-se sobre o dominio (X, ) da imagem pelo
valor maximo da derivada parcial com relagdo ao raio 7, da
integral normalizada do contorno da imagem ao longo de um

arco circular Os de raio 7 e coordenadas de centro
2

. [y
(x4,¥,) - A gaussiana G, =+/27r e * ¢ utilizada para
suavizar o ruido, com uma escala 0. O procedimento ¢é
(X5 Y57)

definindo-se um caminho através do contorno de integracao
[13].

realizado sobre trés parametros espaciais

C. Algoritmos de localizacdo.

Um dos algoritmos mais rapidos e de baixo custo
computacional ¢ a proposta de se ajuntar uma deteccdo de
bordas e detec¢do de circunferéncias, diminuindo assim, o
dominio [10]. Segundo Li Ma, primeiro faz-se uma estimativa
aproximada do centro, em seguida passa-se para a forma
bindria e diminui-se a regido apropriadamente. Entdo, aplica-
se o operador de bordas e uma detec¢do de circulos, para se
achar o centro real. Os passos do algoritmo sao:

1) Projetar a imagem nas diregdes vertical e horizontal a

fim de se aproximar do centro (X ,,Y,) da pupila.

Como a pupila ¢ normalmente de baixa intensidade e
sem ruido, as coordenadas correspondem a minima
intensidade das duas projegdes. Considera-se o centro

da pupila como sendo o ponto (X ,,Y,) tal que [4]:

X, =argmin| > I(x,y) (3)
y

Y, =argmin| > I(x,y) @)

onde /(x, ) éaimagem projetada do olho.

2) Compor uma imagem binaria de tamanho 120x120

centrada no ponto (X ,,Y,)adaptando um limiar

apropriado através do uso de um histograma dessa
regido. Nessa regido, repete-se o passo anterior e essa
¢ a nova estimativa da pupila que deve substituir a
anterior.

3) Calcular os parametros exatos dos dois circulos
aplicando-se o operador de Canny [16] para se obter
as bordas e a transformada de Hough [15], [17] a fim
de se detectar os circulos. Isso ¢ feito na regido

determinada por (X ,,Y,).

D. Andlise de segmentagdo de textura.

Na referéncia [18], apresenta-se uma aplicagdo de uma
analise baseada na textura da iris e também apoiando-se na
caracteristica de que a pupila é preta, ou seja, de baixa
freqiiéncia. Decompde-se a imagem original com a
transformada wavelet de Haar. A localizagdo da pupila ¢
facilitada usando-se a decomposi¢do wavelet, e inicia-se entdo
uma estratégia de busca fina a partir dessa informagdo. Depois
sdo implementados outros passos para se encontrar a iris.
Também, aplica-se uma modificacdo da transformada de
Hough para se aumentar a velocidade de busca. Escolhendo-se
aleatoriamente pontos do mapa de bordas, inicia-se uma busca
iterativa de acordo com a Eq. (1). Os resultados experimentais
obtidos mostram uma redugdo de custo computacional.

O limite externo da iris € localizado utilizando-se o
operador integro-diferencial. O operador diferencial ¢ definido
como sendo:

S O=fE+D)+fE+2)=fE-D)~f(-2) )

Assim, pode-se melhorar o contraste do limite exterior da
iris. Se a pupila é localizada(x,,y,,7), a busca do limite

exterior € limitado a:
(X, =X, Y r+R) = (X, +X,Y.,7+7)

O método tem muita rapidez e robustez. Isso ocorre porque
se utiliza um esquema simples de localizacdo, baseado em
informagdo local e dessa forma, minimiza-se os efeitos de
ruido. Na detec¢do da pupila ndo ¢ utilizada a transformada de
Hough e isso causa uma redugdo do custo computacional. A
aplicacdo do operador integro-diferencial resulta em uma
melhoria do contraste. Adicionalmente, reduzem-se as
necessidades de espaco, pois se passa de 3D para 2D e a busca
é realizada em um dominio menor [18].

IV. PROPOSTA PARA A LOCALIZACAO DE {RIS

A presente proposta para a localizag@o de iris ¢ baseada no
célculo aproximado da pupila, através da intensidade minima
das projegdes vertical e horizontal. Encontra-se o raio da
pupila de forma iterativa utilizando-se as mudangas de
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intensidades (0,1). Refina-se o centro e acha-se o raio da iris

analisando somente uma regido centrada (X ,,Y,). A

detecgdo de bordas ¢ substituida por um filtro que mostre uma
variacdo binaria simples nos dois eixos para se encontrar a
pupila. A procura ¢ feita na linha de menor intensidade para
cada ecixo. Usa-se uma deteccdo do raio da iris similar a
anterior, porém em um so eixo. O algoritmo proposto tem a
vantagem de ser rapido e de menor complexidade, mas ¢
sensivel a erros devido as obstru¢des que afetam a intensidade
de outras regides. Aplicando-se ruido gaussiano na localizacio
ter-se-4 a mesma resposta, isso porque se usa a média da
intensidade em uma linha. Aplica-se assim nesses casos O
ruido gaussiano, e assume-se a resposta como sendo valida.

A. Localizagdo do centro aproximado da pupila.

7

A primeira localizagdo do centro da pupila ¢ conseguida
através da caracteristica que € mais uniforme e de menor
intensidade na imagem do olho. Entdo, aplica-se o seguinte
algoritmo:

-Passar um filtro mediano, que garanta uma suavizagdo
suficiente para diminuir o ruido e diferenciar as regides de alta
e baixa intensidade.

-Converter os dados da imagem para binario. Utiliza-se um
limiar que garanta que a intensidade da pupila seja diferente da
intensidade da iris. O algoritmo tem como limiar experimental
26% da maxima intensidade possivel. Isso depende muito dos
pardmetros de obtencdo da imagem. Com o aumento do
contraste, o limiar aumenta.

-Achar (X ,,Y,) aplicando-se (3)e (4).
B. Raio da pupila.

Parte-se de (X ,,Y,)aproximados. Entdo, deve-se
percorrer pixel a pixel, desde o centro (X ,oY,) até se
chegar a uma regido de mudanga de intensidade /(x,y) =0,

cor preta para uma [I(x,)) =1, cor branca. No sentido
esquerdo e direito para o eixo X , acham-se respectivamente,
X;e X,. E nos sentidos acima e abaixo para o eixo ,
acham-se respectivamente, y, € ), .

Dados x;, X,, y,e )V, , deve-se estimar o raio da pupila,

aplicando-se as seguintes equagdes:

X —x|+|X —x

Ry =12 1‘2‘ rr 6)
Y, =y, |+, -y

Ry =12 2"’ | %)
R,=R) ~R) ()

onde R, R; e R 1{ sdo as aproximagdes do raio da pupila

nos dois eixos. R , assume o valor de R; dado que ele sofre
menos obstrugdes dos cilios e das palpebras.

C. Localizar o centro real da pupila.

Tendo-se os dados aproximados de (X ,,Y,) e R, pode-
se encontrar o centro real da pupila. Deve-se achar o erro
£ = ‘R; -R; ‘ . Se ele for maior do que o maximo erro

permitido entdo, deve-se aplicar um ruido gaussiano a imagem
original. A seguir, deve-se iniciar o algoritmo tendo-se uma
nova imagem de entrada.

Uma imagem com ruido gaussiano ou sem ele, tera o0 mesmo
resultado para imagens como na Fig. 4 (b). No entanto, para os
casos com muitas obstrugdes verticais de baixa intensidade
como se observa na figura, o algoritmo encontra a menor
intensidade prejudicando a continuidade o que ¢ indesejavel.

@ (b)
Fig. 4. (a) iris com obstrucdo vertical dos cilios, ¢ outra regiio com pouca
incidéncia deles, (b) Localizago de iris aplicando-se ruido gaussiano.

Reinicia-se o algoritmo, mas agora com a informacdo dos

raios R’

, © Ri . Os efeitos interferentes dos cilios

. . X s .
normalmente ocorrem na vertical. Logo, o raio R , ¢oraioda

pupila Rp final valido. Nos testes, apenas uma das 108

classes da base de dados CASIA [19] precisou realmente do
tratamento de ruido como na Fig. 4. Assim, esse passo insere
robustez ao algoritmo.

Para se calcular as coordenadas do centro usa-se:

X, +X,
2

yu+yd
2

(X,.Y,)= )

b

Nesse algoritmo (X ,,Y,) ¢ considerado valido dessa
etapa em diante.

D. Raio da iris.

O algoritmo processard somente a regido da imagem que
contém a menor quantidade de obstru¢des. No caso de uma
imagem referente a um olho, essas regides de menor obstrucao
sdo as regides ao lado do centro da pupila. Essas regioes de
interesse (ROI) podem ser utilizadas para o todo o processo.
Na Fig. 4.a tem-se um exemplo onde se percebe com clareza
que os cilios ou as palpebras dificilmente chegam a cobrir a
informagao da iris.
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Para se compor uma janela centrada em (X » Y p) , de
comprimento e largura, usa-se:
[M x N]=[2(R, +eRi

onde eRi

)xheight]  (10)

¢ a variagdo maxima do raio da iris que

max

max °
ocorre em relagdo ao centro. Esse pardmetro depende de
muitos fatores relacionados com a forma de aquisicdo da
imagem, tais como a iluminacdo, distdncia da camera,
porcentagem do olho na imagem, etc. Nos testes realizados,
usa-se a base de dados CASIA [19], na qual esses pardmetros
tem valores constantes em todas as imagens. A variavel height
que corresponde a altura, tem valor que depende da base de
dados. Um valor menor levara a um menor tempo de
processamento, porém haverd maior probabilidade de que as
obstrugdes inviabilizem o processo. O valor para essa variavel
¢ empirico, tendo o valor de 6 pontos o melhor comportamento
. Aplicou-se o filtro mediano nessa jancla para passar a
informacdo relevante da textura para baixa intensidade a fim
de suavizar as fronteiras de textura da iris e desprezar a regido
externa se for necessario.

O passo de busca consiste em se procurar um ponto

X,;,X, de baixa intensidade no eixo horizontal, indo para o

lado esquerdo e para o direito desde um canto da janela até
encontrar esse ponto. Esses sdo os limites aproximados da iris.

? Z‘Xp —x,‘+‘Xp - X,

’ 1D
2
Para se obter o centro da iris (X,,Y,), usa-se:
X, =|x, +x]/2 (12)

Mesmo que a precisdo seja menor, os dados perdidos ndo
sdo tdo relevantes para o calculo final. Isso porque a maior
quantidade de informagdo da iris estd na regido mais proxima
da pupila. Note-se que o filtro mediano retira apenas a
informagdo no limite exterior da iris que apresenta textura
quase nula (ver Fig. 2).

Fig. 5. Localizagao da iris proposta: centros e raios de pupila e iris.

A localizagdo sera feita somente depois que os resultados,
em cada passada do algoritmo, forem iguais. Na Fig. 5
observa-se o resultado em uma iteragdo. No caso da figura (a)

quase sem obstrugdes ¢ no caso (b) com obstrugdes da
palpebra e com cilios.

V. NORMALIZACAO E MELHORIA DA IMAGEM

A aquisi¢do de uma imagem real, no meio ambiente
dificilmente ¢ perfeita. Os erros inseridos sdo devidos as
muitas variaveis envolvidas, tais como os diferentes tamanhos
das iris, as variagdes de iluminagdo, bem como de outros
fatores que afetam a imagem incluindo-se as reacdes naturais
da pupila. Para se obter uma informacdo confiavel da iris
deve-se localizar a iris e uniformizar esses dados para que os
algoritmos computacionais de reconhecimento possam realizar
a analise.

O conteudo circular em uma imagem padrao de iris pode ser
representado em uma imagem retangular. Assim aplica-se uma
transformagdo para se passar de uma faixa circular para um
retangulo.

Fig. 6. (a) fris em formato (64x512) normalizado em um retangulo. (b)
enriquecimento da imagem aplicando-se maior contraste.

Ao normalizar uma imagem deve-se ter parametros fixos a
fim de simplificar os passos subseqiientes de processamento
sem reduzir os dados relevantes nem causar distor¢des [1], [4].
Tem-se:

I (X, Y)=1,(x,y) (13)

Y
x=x,(0)+(x,(0) - xp(e))ﬁ (14)

Y
y=y,0)+(y.(0)- y,,(ﬂ))ﬁ (15)
0=27nX/N (16)

onde /, ¢ anovaimagemde M x N (64 x512).

A imagem normalizada conserva as caracteristicas

principais da textura como observado na Fig. 6 (a), mas a iris é
de baixo contraste e as informagdes relevantes sdo as
mudangas de textura. Por essa razdo, o tratamento da imagem
na Fig. 6 (b) consiste em se realgar as regides que contém os
dados. Com localizagdo precisa e normalizagdo sem
deformagdo, as informagdes de textura estdo prontas para
posteriores tarefas de reconhecimento, porém, reduzindo-se os
dados.

VI. EXPERIMENTOS E RESULTADOS

Para se avaliar o desempenho do método proposto, foi
utilizada a base de dados CASIA Iris Database, que contém
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756 imagens (320x280 pixels) de iris de 108 olhos, que resulta
em 108 classes. Para cada olho, sete imagens sdo capturadas
em duas sessdes. Trés sdo coletadas na primeira e quatro na
segunda sessao [19].

A Tabela I mostra a comparagdo apresentada por Jiali Cui
[18]. Acrescentou-se o resultado do algoritmo proposto,
levando-se em conta as mesmas caracteristicas nos
experimentos relatados nessa publicacdo. O algoritmo foi
executado tendo-se como base o algoritmo de Daugman
implementado em MatLab por Masek [20] e modificado no
moddulo de segmentagdo. O sistema tem a configuragdo de um
limiar 0.36 tendo uma FAR=0% e um FRR=0.13%.

TABELA 1
COMPARACAO DE METODOS
Método Precisao Tempo
Médio Min. Max.
Daugman 98.60% 6.56s 6.23s 6.99s
Wildes 99.90% 8.28s 6.34s 12.54s
Wildes 99.50% 1.98s 1.05s 2.36s
Jiali Cui 99.54% 0.2426s  0.1870s  0.3290s
Proposto 99.87% 0.0742s  0.0450s  0.7950s

I3

O método de Daugman ¢ robusto, sendo que os seus
resultados sdo de dificil comparagdo, pois ndo sdo relatadas
melhorias computacionais no seu método, mas os artigos
mostram 100% de precisdo. O esquema de reconhecimento de
iris possui um bloco de localizacdo, e ao longo do processo
esse bloco permanece inalterado. Esse bloco esta baseado no
processo integro-diferencial e ¢ possivel se ter uma idéia do
tempo de processamento desse bloco com respeito a todo um
processamento de reconhecimento. Por exemplo, em [13] a
localizagdo representa 57.7% do total e em [6] representa
20.17% do total. Daugman utiliza o seu mesmo processo
integro-diferencial com possiveis melhorias, mas esse fato ndo
¢ relatado.

001_2_t.bmp

001_1_1.bmp 001_1_2.bmp

001_z_2.bmp 001_2_3.bmp 001_Z_4.bmp 00z_1_t.bmp
i y
¥ s
.
" - p—
00z_1_2.bmp 00z2_1_3.bmp 00z_z_1.bmp 00z_z_z2.bmp

Fig. 7. Resposta ao algoritmo proposto, da base de dados.

O algoritmo proposto ao inserir ruido gaussiano continua

sendo rapido e confidvel, isso porque nesse passo assegura-se
borrar as obstrugdes, ja que elas sdo causadoras de problemas
na localizagdo. No experimento apenas uma classe apresenta
obstrugdes significativas (Ver Fig. 4). Dentro dessa classe
existem sete amostras, das quais quatro contém cilios que dao
erro quando ndo se insere um ruido gaussiano.

No décimo passo encontra-se o centro da iris. Mesmo assim,
nao ¢ utilizado. Isso porque a informacdo da textura da iris é
mais concéntrica a da pupila, como se observa na amostra 51
(Ver Fig. 2) da base de dados. Nesse algoritmo so foi aceita a
informagdo util da iris a fim de se conservar a concentricidade
e passar para uma normalizagdo de menor custo
computacional, que garanta uma informagdo homogénea de
uma iris. Essa imagem apresenta muita irregularidade na
concentricidade. Percebe-se que as escolhas dos limites para
todas as amostras dessa classe sd3o semelhantes. Para um
reconhecimento da iris, a informag@o de entrada sempre sera a
correspondente, portanto se ha perda de dados em uma iris, na
outra sessdo também havera. A melhoria no resultado final do
sistema deve-se a melhoria na entrada de dados, pois toma-se a
informagdo de textura mais relevante.

VII. CONCLUSAO

O processo de localizagdo da iris encontra o centro, os
limites da iris e também os limites da pupila satisfatoriamente,
com velocidade superior as dos outros algoritmos
apresentados. O algoritmo proposto tem boa precisdo e
aplicam ruido gaussiano para se obter melhores resultados. O
método ¢é baseado na obtencdo da informagao da textura da iris
sendo queo que a captura correta da textura melhora os
resultados finais em um processo de reconhecimento de iris.
Normalmente, a informag@o ¢ concéntrica a pupila, sendo que
a perda de dados no limite exterior ndo ¢é relevante. A textura
relevante ¢ separada utilizando-se filtros medianos com
limiares apropriados.
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Sistemas de Comunicagao de Banda Ultralarga

Lisiane C. Heringer, Bruno A. Angélico, Taufik Abrao e Paul Jean E. Jeszensky

Abstract— This work analyses the principal concepts associated
to the technology of wireless communication of ultra wideband
(UWB). There are tackled the principal advantages and challen-
ges of this emergent technology, aspects of regulations, models
of channels able to describe the fading effects in these systems,
the principal schemes of multiple access to implementing with
the UWB technology, as well as an analysis of the promise versus
complexity, considering some approaches for the implementation
of the UWB systems.

Index Terms— Wireless communication systems, UWB, Multi-
ple Access Systems, 4G.

Resumo— Este tutorial analisa os principais conceitos associ-
ados a tecnologia de comunicacdo sem fio de banda ultralarga
(UWB - Ultra Wideband). Sao enfocados as principais vantagens e
desafios desta tecnologia emergente, aspectos de regulamentacio,
modelos de canais capazes de descrever os efeitos de desvaneci-
mento nesses sistemas, principais esquemas de acesso multiplo
implementaveis com a tecnologia UWB, bem como uma analise
do compromisso desempenho versus complexidade, considerando
algumas abordagens para a implementaciao dos sistemas UWB.

Palavras chave—Sistemas de comunicacdo sem fio, UWB,
Sistemas de Acesso Miiltiplo, 4G.

I. INTRODUCAO

A tecnologia de comunicacdo de banda ultralarga vem
recebendo muita atengdo e esforcos de pesquisa devido as
suas caracteristicas atrativas, associado ao recente e explosivo
avanco tecnoldgico. Esses esforcos, associados a crescente
escassez de espectro t€m contribuido para acelerar o desen-
volvimento e maturacio da tecnologia UWB. Essa tecnologia,
que pode ser implementada tanto em banda-base quanto com
a utilizacdo de uma portadora de radio-freqii€ncia, possibilita
conjugar a transmissdo de dados digitais de altissimas taxas
com baixa poténcia envolvida e robustez em ambientes com
multipercursos [1]. Devido a estas caracteristicas, a tecnologia
UWB mostra grande potencial quando comparada a outras
alternativas de acesso sem fio de quarta geragdo (4G) para
ambientes fechados indoor [1].

Teoricamente, por utilizar poténcia muito baixa, sistemas de
comunicagdo UWB podem coexistir com outras tecnologias
na mesma faixa de freqiiéncias de transmissdo, tais como as
existentes Wi-Fi (padrdes IEEE 802.11x), GSM e Bluetooth.
Assim, os sinais UWB transmitidos ndo interferem em outros
servicos de rddio transmissdo, nem interferem entre si, pois
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para os diversos esquemas de modulacio e de acesso é possivel
obter imunidade a interferéncia de acesso multiplo e de banda
estreita, uma vez que a banda ocupada por esses sistemas é
extremamente extensa.

Essa tecnologia foi inicialmente desenvolvida para
aplicacdes militares. Em fevereiro de 2002 a agéncia
reguladora norte-americana FCC (Federal Communications
Commission) expediu uma regulamentacdo para o uso
comercial da tecnologia UWB, estabelecendo os limites para
a banda e poténcia de transmissdo UWB. Porém os esforgos
para sua padroniza¢do continuam. Os sinais UWB devem
ocupar pelo menos 500 MHz em uma largura de banda
total de 7,5 GHz; o espectro para os sistemas UWB estd
compreendido entre 3,1 GHz e 10,6 GHz, resultando em
uma atrativa solugdo tecnoldgica baseada na sobreposicao
espectral (overlay systems), uma vez que uma grande parte
desta faixa do espectro é ocupada por servigos e tecnologias
de comunicagdo pré-existentes.

A poténcia efetiva isotrépica irradiada (EIRP - Effective
Isotropic Radiated Power') apresentada na forma de densidade
espectral de poténcia (PSD -power spectral density) com
resolucdo de banda de 1 MHz foi definida pela norma FCC
Part 15.517 (Technical requirements for indoor UWB systems),
sendo esquematizada na Figura 1. Esta mdscara permite que
sistemas UWB coexistam com outras tecnologias, tais como a
que ocupa a banda do sistema de posicionamento global (GPS
- Global Positioning System), sem provocar interferéncias
consideraveis, uma vez que a PSD para a tecnologia UWB
ndo deve ultrapassar 29,5 pW/MHz ~ —75,3 dBm/MHz na
faixa de 0,96-1,61 GHz ¢ 75 nW/MHz ~ —41, 25 dBm/MHz
na faixa de 3,1-10,6 GHz, a qual é suficientemente baixa® para
ndo causar interferéncia em outros servicos que compartilhem
sub-faixas de freqiiéncias e operem sob diferentes normas de
emissdo eletromagnéticas. Assim, caso a banda total UWB
de 7,5 GHz for otimamente ocupada, a poténcia maxima
disponivel no transmissor ndo deve ultrapassar = 500 uW.
A Tabela I compara os limites de radiacdo para aplicacdes in-
ternas (indoor) e externas (outdoor) permitidos para o sistema
UWRB norte americano e europeu?.

'A EIRP é a poténcia aparente transmitida até o receptor, assumindo-se
que o sinal foi irradiado igualmente em todas as dire¢des, equivalendo a uma
onda esférica irradiada a partir de uma fonte pontual.

2Equivalendo a 29,5 pW/MHz = 29,5 x 10~18W e 75 nW/MHz =
75 x 10~ 15W, respectivamente.

3Definido em 2002 pelo grupo de trabalho CEPT European Conference of
Postal and Telecommunications da Unido de Telecomunicagdes Internacional
(ITU - International Telecommunication Union).
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TABELA 1
LIMITES DE RADIACAO PARA APLICACOES INTERNAS E EXTERNAS, SEGUNDO NORMAS NORTE-AMERICANA E EUROPEIA.

Maxima Poténcia Efetiva Isotrépica Irradiada (EIRPyax) [dBm/MHz]

Padrao Aplicacao Faixa de Freqiiéncias [MHz]
960-1610 1610-1990 1990-3100  3100-10600 >10600
Norte-Americano interna —75,3 —53,3 —51,3 —41,3 —-51,3
(FCC) externa —75,3 —63,3 —61,3 —41,3 —61,3
Europeu interna —51,3 + 87log 5155 —41,3 —51,3 4 87log 222
(ITU) externa —61,3 + 87log 515 —41,3 —61,3 + 87log 1300
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Fig. 1. Madscara espectral definida para o sistema UWB norte-americano
(Part 15 da FCC).

O principio de comunicacio UWB ¢é diferente de todas as
outras técnicas de comunica¢do porque emprega pulsos de
radio-freqiiéncia (RF) extremamente estreitos, cobrindo uma
largura de banda muito ampla no espectro de freqiiéncia.

O principal beneficio de utilizar UWB ¢é sua habilidade
de operar em ambiente severamente caracterizado por mul-
tipercurso. Em um ambiente real de comunicacdo sem fio
existem sinais multipercursos compostos por sinais refletidos
por “obstaculos”, como paredes, piso, teto, moveis, pessoas
etc. Dado que a largura de banda da forma de onda UWB
¢ da ordem de centenas ou milhares de MHz, o numero de
multipercursos resolviveis é muito grande comparado ao dos
sistemas de terceira geragcdo, pois tal ndmero € diretamente
proporcional & largura de banda do sinal - admitindo que toda
a largura de banda é coerentemente processada [2].

De acordo com a defini¢do da FCC, sinais de UWB devem
ter larguras de banda maior do que 500 MHz ou largura de
banda fraciondria maior do que 20%. A largura de banda
fraciondria By € um fator usado para classificar sinais de banda
estreita, banda larga, ou banda ultralarga (UWB), sendo dada
pela razdo entre a largura de banda e a freqiiéncia central do
espectro do sinal:

BW

B fcemﬁral

_ fhi - flow
_Q(fhi+flow) (1)

onde fr; € fiow s80 a maior e a menor freqiiéncias de corte
(definidas pelos pontos de —10 dB em relacdo a freqiiéncia

By

central4) do espectro UWB, respectivamente. Assim, sinais
podem ser classificados em funcdo de suas larguras de banda
fracionarias:

Banda estreita: By < 1%;
Banda larga: 1% < By < 20%;
Banda ultralarga: By > 20%

Um sinal UWB pode ser gerado por vérios métodos, como
multi-portadora (MC, multi-carrier), espectro espalhado (SS,
spread spectrum) por seqiiéncia direta (DS, direct sequence) e
ondas senoidais amortecidas exponencialmente (exponentially
damped sine waves). Devido a caracteristica impulsiva do sinal
UWB em banda-base (pulsos estreitos com duragdo da ordem
de unidades ou mesmo décimos de nanosegundos), a banda
ocupada é da ordem de centenas de MHz ou mesmo unidades
de GHz. Para detalhes, veja Segdo V.

Além desta secdo introdutéria, na Secdo II sdo discutidos as
principais vantagens e desafios dos sistemas UWB. A Secdo
IIT aborda aspectos de regulamentagdo para sistemas UWB.
A andlise dos tdpicos modelagem do canal multipercurso
UWB e esquemas de modulacido apropriados sdo descritos,
respectivamente, nas secoes IV e V. Resultados comparativos
de desempenho para alguns sistemas UWB sdo avaliados
na Secdo VI. Finalmente, na Secdo VII sdo apontadas as
principais conclusdes deste trabalho.

II. VANTAGENS E DESAFIOS

A natureza dos pulsos curtos usados na tecnologia UWB
oferece diversas vantagens sobre sistemas de comunicacgdes
banda estreita, entre as quais destacam-se [5]:

1) Habilidade de compartilhar o espectro de freqiiéncia:
os sistemas UWB transmitem trens de pulsos curtos de
baixissima poténcia em uma grande faixa do espectro;
sua energia € espalhada sobre o espectro, possibilitando
entdo que esse sinal seja detectado em ambientes de
rddio com elevada intensidade de interferéncia eletro-
magnética (EMI), caso que ocorre tipicamente em am-
bientes internos metropolitanos, onde ha ocorréncia de
elevada interferéncia eletromagnética ao longo de todo
o espectro de radio.

2) Habilidade em operar com baixissima relacdo sinal-
ruido e relativa capacidade: a partir da equacdo de
capacidade de canal de Hartley-Shannon:

C = Blogy(1+ SNR) (2)

4De acordo com relatdrio final da FCC [3], [4], avaliado publicamente em
abril de 2002.
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onde C representa a capacidade maxima do canal, em
[bit/s], B é a largura de banda, e SNR ¢ a relacdo
sinal-ruido, verifica-se que a capacidade do canal apre-
senta uma dependéncia logaritmica em relagdo a SNR.
Portanto, sistemas de comunicacio UWB s@o capazes
de operar satisfatoriamente em canais de comunicac¢io
com baixos valores de SNR e ainda oferecem uma certa
capacidade de canal como resultado da grande largura
de banda ocupada pelo sistema. Devido as caracteristicas
do sinal UWB, a taxa maxima de dados possivel de ser
transferida é superior em relagdo aos outros sistemas
sem fio. Note-se que C cresce linearmente com a largura
de banda B. Por outro lado, os sistemas UWB apresen-
tam uma poténcia maxima irradiada ao longo do seu
espectro de 7, 5GHz extremamente baixa (veja mascara
espectral, Figura I), resultando em um sistema com
caracteristicas de transmissdo de dados limitado a curtas
distancias (maxima em torno 10 a 20 metros). Isto faz
dos sistemas UWB candidatos promissores para solugdes
de redes sem fio pessoais locais (WPAN - wireless
personal area networks) que devem conjugar alta taxa
de transferéncia de dados com reduzida cobertura e
intensidade de EML.

Baixa probabilidade de interceptagdo e detec¢do: devido
a sua baixa densidade espectral de poténcia de trans-
missdo, sistemas UWB apresentam imunidade inerente
a deteccdo e interceptacdo. Além disto, esquemas de
modulacdo apropriados adicionam nivel de imunidade
a interceptagdo aos pulsos UWB ainda maior, como
por exemplo, combinando-se as caracteristicas de sigilo
geradas pelas seqii€ncias de espalhamento dos sistemas
SS.

Resisténcia a interferéncia: os sistemas UWB apresen-
tam elevados ganhos de processamento (PG), definidos
pela razdo entre a largura de banda de RF ocupada pelo
sinal UWB e a largura de banda da informagao, R:

_ Largura de Banda RF B
 Largura de Banda da Informagio R

3)

A diversidade de freqiiéncia causada pelo ganho de
processamento elevado torna sinais UWB relativamente
resistentes a interferéncia intencional (jamming) e nao
intencional, quando comparado a sistemas de banda
estreita e de banda larga.

Alto desempenho em canais multipercursos: a duracio
do pulso UWB transmitido é da ordem de décimos
de nanosegundos na maioria dos casos; portanto, em
ambientes fechados convencionais, como escritorios etc,
a probabilidade do pulso refletido colidir com o pulso
original e causar degradacdo do sinal é pequena [5].
Propriedades de penetracdo superior: sistemas UWB
podem penetrar eficientemente através de diferentes ma-
teriais, pois o espectro do sinal UWB estende-se desde
algumas dezenas de MHz até unidades de GHz. Assim,
as componentes de baixas freqii€ncias (comprimentos
de onda elevados) do espectro UWB, penetram em uma
certa variedade de materiais, incluindo paredes.
Arquitetura simples do transceptor: uma vez que o sis-

tema UWB baseado em sinais impulsivos (I-UWB) ndo
requer freqii€éncia de portadora especifica para modular
os dados, sdo necessdrios menos componentes de RF
para transmissao: ndo hd a necessidade de misturadores e
osciladores locais; conseqiientemente, a recuperacdo da
portadora na recepc¢do nao se faz necesséria. Adicional-
mente, a transmissao de pulsos de baixa poténcia elimina
o requisito do amplificador de poténcia (PA - power
amplifier) em transmissores UWB. Por essas razdes,
sua arquitetura € mais simples, com menor consumo de
poténcia e de custo menor do que a dos transceptores
de banda estreita ou larga que utilizam portadora.

Como ja é bem conhecido em engenharia, ¢ muito dificil
encontrar uma tecnologia que sé traga vantagens. Alguns
desafios no desenvolvimento da tecnologia UWB incluem [5]:

1y

2)

3)

4)

Variagdo da poténcia recebida ao longo do espectro
UWRB: a poténcia recebida deve se adaptar a mascara es-
pectral definida nos padrdes europeu ou norte-americano
(veja Figura I). Conseqiientemente, essas variagdes
drasticas na poténcia recebida conforme a faixa de
freqiiéncia causardo distor¢cdes na forma de onda do
pulso recebido. Isto limitard o desempenho dos recepto-
res UWB baseados na correlacdo dos pulsos recebidos
com um modelo/réplica predefinido (filtros casados con-
vencionais).

Estimacdo de canal UWB: a estimagdo do canal em
sistemas UWB ¢é excessivamente complexa. A resposta
impulsiva tipica do canal UWB apresenta uma exces-
siva quantidade de percursos com perfil atraso-poténcia
aproximadamente uniforme (veja detalhes na Secédo IV),
o que implica na necessidade de processar uma ele-
vada quantidade de percursos de baixissima poténcia
no receptor, tendo em vista recuperar uma percentagem
expressiva da energia total do sinal.

Sincronismo: o sincronismo temporal entre o transmissor
e o receptor é afetado pela curta duragdo dos pulsos,
além da dificuldade natural de captura de pulsos de baixa
poténcia. Assim, para fazer a amostragem dos pulsos
estreitos sdo necessarios conversores (ADCs - Analog-
to-Digital Conversion) extremamente rapidos.
Deteccdo do sinal: Em ambientes de acesso multiplo, a
deteccdo de sinais UWB deve considerar algum esquema
capaz de prover reducdo, ou mesmo eliminagdo da
interferéncia de acesso multiplo (MAI - multiple access
interference), gerada pelos demais sinais interferentes
sobre o sinal de interesse. A inclusdo desses esquemas
eleva a complexidade de implementacdo dos sistemas
UWB.

ITII. REGULAMENTACAO

Um dos pontos principais para as comunicagdes UWB ¢é a
alocacdo de freqiiéncia, pois esta ainda nao foi licenciada. Al-
gumas companhias nos EUA estdo trabalhando para remover
as limitacdes das regulamentagdes da FCC para as aplicagdes
que utilizam a tecnologia de UWB. Estas companhias es-
tabeleceram um grupo de trabalho denominado UWBWG
(Ultra-Wideband work group) para negociar com a FCC.
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Discussdo similar na alocacdo da freqii€ncia e interferéncia
de radio deve também emergir na Europa. Atualmente, nio
ha nenhuma faixa de freqiiéncia dedicada para aplicacdes
UWB nas recomendacdes do Instituto Europeu dos Padrdes
das Telecomunicagdes (ETSI - European Telecommunication
Standards Institute) ou da Unido de Telecomunicacdes Inter-
nacional (ITU) [6].

Até o presente momento, a emissio em UWB ¢ legal
somente nos Estados Unidos; entretanto, os corpos regula-
dores internacionais estdo considerando regras plausiveis e
limites de emissdo que viabilizariam a operacdo mundial
de sistemas UWB. A empresa Intel possui parceria com
orgdos reguladores locais no Japao, Europa e China, tendo
em vistas obter regulamentacdes similares aquelas produzidas
pela FCC. Neste sentido, autoridades ligadas a FCC estdo
formando um modelo para as decisdes reguladoras globais,
junto a competéncias do Canad4, Europa, Japdo, Coréia, e
Cingapura, todos interessados na padronizacdo de decisdes
visando redu¢do do custo da tecnologia para o consumidor
final. A aprovacdo da regulamentacio na Europa e Asia é
esperada brevemente, baseada nos esforcos da Intel, Philips,
Sony, Sharp, Panasonic, STMicroelectronics, Texas Instru-
ments, ¢ Motorola/XtremeSpectrum, assim como grupos de
desenvolvimento, tais como Wisair [5] entre outros.

Nos Estados Unidos, a FCC especifica uma largura espectral
de 7,5 GHz para o sistema UWB, na faixa compreendida entre
3,1 GHz e 10,6 GHz. Com a limita¢ao da poténcia transmitida
pelos sinais UWB, sistemas pré-existentes que operam neste
espectro nao recebem interferéncia expressiva, pois os niveis
de densidade espectral de poténcia dos dispositivos UWB sio
limitados a um méximo de —41,25 dBm/MHz = 7,413 x
10~ w.

IV. CANAL DO SISTEMA UWB

Uma caracteristica importante no modelo de canal UWB ¢
que este contém um ndmero muito grande de multipercursos.
Em um ambiente fechado tipico, um sistema UWB com uma
resolucdo multipercurso de 0,167 ns (cerca de 6 GHz de
largura de banda) é capaz de discernir mais de 30 percursos
significativos. Essas componentes multipercurso resultam em
um perfil de poténcia aproximadamente uniforme [7].

Estudos realizados em canais UWB apontaram para um
requesito de margem de desvanecimento® de apenas 1,5 dB
[19]. Comparado aos 35 a 40 dB para sinais de banda estreita
em ambientes sujeitos a desvanecimento Rayleigh, a pequena
margem de desvanecimento para sistemas UWB representa
uma simplificacdo na técnica de projeto do receptor UWB.
Assim, a presenca de multipercurso causa apenas um pequeno
aumento na relacio sinal-ruido (SNR - signal to noise ratio)
necessdria para se ter niveis razoaveis de taxa de erro de bit
(BER - bit error rate). Por exemplo, para se ter uma BER =
1075, é necessario aproximadamente 13,5 dB no caso AWGN
e aproximadamente 15 dB no caso de multipercurso®. Esta

SMargem de desvanecimento é definida como o incremento nos recursos
do sistema, em termos de poténcia adicional disponibilizada no transmissor,
necessario a compensagdo dos efeitos de desvanecimento profundo sobre o
sinal, garantindo assim a manutenc@o da qualidade de servico, QoS.

61sto é, uma margem de desvanecimento de somente 1,5 dB.

pequena margem de desvanecimento pode ser entendida como
uma capacidade do sistema UWB de operar em ambientes
densamente caracterizados por multipercurso.

De acordo com [8], é apropriado um modelo multipercurso
que capture as caracteristicas da chegada aleatéria das medidas
observadas. O modelo escolhido pelo corpo de padronizacio
IEEE 802.15.3a foi o Saleh-Valenzuela (SV) [9], que usa um
processo estatistico para modelar de forma discreta a che-
gada dos componentes multipercursos, onde os componentes
chegam em grupos (cluster), e também raios dentro de um
cluster, visto que o fendmeno de agrupamento (clustering) foi
observado em medi¢oes de canal UWB fechado. De acordo
com o modelo, existem “taxas de chegada do cluster” e
“taxas de chegada de um raio dentro de um cluster”. A
poténcia dos raios decresce exponencialmente ao longo do
tempo em relacdo ao primeiro raio. Tanto o tempo de chegada
do cluster quanto o do raio sdo determinados estatistica e
independentemente através de um processo de Poisson’ [10].

Para fins de comparacdo, o grupo IEEE 802.15.3a de-
senvolveu quatro classes de canais baseados no modelo SV
modificado® [11]:

e CM-1: 0 a 4 metros, com linha de visada (LOS, Line-of-

sight)

e CM-2: 0 a 4 metros, sem linha de visada (NLOS, Non-

LOS)
e CM-3: 4 a 10 metros, NLOS
e CM-4: Extremo NLOS

Os parametros fundamentais a serem incluidos no modelo
sdao a perda de percurso e multipercursos, considerando uma
variedade de ambientes (escritdrio e residencial e também LOS
e NLOS em funcdo da distancia). O modelo multipercurso SV
tem resposta impulsiva no tempo discreto dada por [11]:

L-1K-1

hi(t) =X ) > g8t =T —7i)) )
1=0 k=0

onde ¢ refere-se a ¢-ésima realizacdo do canal, K é o nimero
total de multipercursos e L o niimero total de clusters; a};,l
€ o k-ésimo coeficiente de ganho multipercurso, referente ao
l-ésimo cluster e a i-ésima realizacdo do canal, Tzi ¢é o atraso
do [-ésimo cluster, T}, é o atraso do k-ésimo componente
multipercurso relativo ao I-ésimo tempo (7}) de chegada do
cluster, X; representa o efeito de média em grande escala do
desvanecimento (sombreamento, com distribuicdo log-normal,
e perda de percurso, respectivamente).

Define-se ainda A = taxa de chegada do cluster e A = taxa
de chegada do raio, i.e., a taxa de chegada de percurso dentro
de cada cluster. Por convengdo, admite-se que 79; = 0. A
distribuicdo do tempo de chegada do cluster e do tempo de
chegada do raio é dada por [11]:

p(T|Ti—1) = A exp[-A(T) —T1—1)], 1>0  (5)
P(Th | T(k—1),0) = X exp[=A (T, — Th—1),)], k>0  (6)

7Um processo de Poisson é caracterizado por varidveis aleatdrias indepen-
dentes com mesma distribui¢do exponencial, representando os intervalos de
tempo entre ocorréncias de certos eventos.

8No modelo SV original [9], a varia¢do da envoltéria dos raios é descrita
por uma distribuicdo estatistica de Rayleigh.
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Os coeficientes de canal sdo definidos como se segue. Por
simplicidade de notag¢do, o indice ¢ que define a i-ésima
realizagdo do canal UWB foi desconsiderado.

okl = DPri&ibBri, @)
201og1(&iBk,1) o N(uk,g,af +03), ou ¥
|EBka| = 10U tmitn2)/20 )

onde py; € uma varidvel aleatéria que assume valores equi-
provéveis {+1}, a qual modela o efeito da inversdo do sinal
devido as reflexdes; N(u,0?) representa uma distribuigdo
estatistica Gaussiana com média p e varidncia 0% np
N(0,0%) e ny o< N'(0,02) sdo varidveis aleatérias Gaussianas
independentes e correspondem ao desvanecimento em cada
cluster e raio, respectivamente, sendo a esperanga estatistica
de |&8x.1|?* dada por:

E [1£8k.

onde {2y é a energia média do primeiro percurso do primeiro
cluster. A equacdo (10) explicita o fator de decaimento expo-
nencial de cada cluster (e~ 7/T), assim como o do conjunto
de raios dentro de um cluster (e~ ™t/7), em funcdo do tempo
de chegada, como pode ser visto na Figura 2.

2] _ QOS*TZ/FE*TICJ/'Y

(10)

Fig. 2. Exemplo de decaimento exponencial da amplitude dos percursos no
modelo de canal considerado.

O parametro i, € dado por [11]

10In() — 107} /T — 1073,/y (0% + 03)In(10)
In(10) 20

Nas equagdes anteriores, &; representa o desvanecimento asso-
ciado ao [-ésimo cluster e (B}, corresponde ao desvanecimento
associado ao k-ésimo raio do [-ésimo cluster. Note-se que esse
modelo nao contém componentes complexos, apenas inversdes
de fases, pois em sistemas UWB valores de coeficientes
puramente reais em banda-passante (RF) sdo mais realistas na
modelagem dos efeitos do canal [8]. Por outro lado, justifica-
se o uso de valores complexos para coeficientes de canal em
sistemas de banda estreita — modelagem em banda base —, pois
coeficientes complexos sdo capazes de capturar ou descrever
adequadamente o comportamento do canal independente da
portadora.

O sombreamento log-normal referente ao canal multiper-
curso SV ¢ descrito pelo termo X;. Com isso, a energia total

Mkl =

z

contida nos termos aﬁcl é normalizada a cada realizacdo. O
termo de sombreamento é caracterizado por:

20log,(X;) o< N'(0,02) (11)

O modelo SV ¢ caracterizado pelos seguintes parimetros:

« atraso de espalhamento médio e RMS (root mean square);

o perfil de decaimento da poténcia;

« nidmero de componentes multipercurso com valor médio
quadrdtico (poténcia média) dentro da faixa de [—10;0]
dB em relacdo ao raio de maior poténcia, N Pjoqp.

Os quatro modelos de canal e seus pardmetros estdo listados
na Tabela IT [11]. A Figura 3 é um exemplo de 100 realizacdes
sobrepostas baseadas no modelo SV CM-3, resultando em uma
quantidade de energia significativa espalhada no intervalo de
~ 50 ns.

a &0 100 160 200 260
Tampo (n=)

Fig. 3.
3.

Perfil do atraso para o modelo de canal Saleh-Valenzuela modificado

A Figura 4 ilustra a diferenca entre os modelos SV no
dominio do tempo. Os perfis médios sdo calculados a par-
tir de 100 realizagdes de canal independentes, aproximacio
recomendada pelo IEEE 802.15. A resolucdo do atraso nos
modelos é de 167 ps, que corresponde a uma resolucio
espacial de 5 cm. A Figura 5 mostra o nimero de percursos
de propagacdo discerniveis dentro de uma escala dinamica
de 10 dB, NPjpqp, para cada um dos quatro modelos SV,
considerando 100 realizagdes. Nota-se que em um modelo com
maior nimero de percursos o nimero de percursos discerniveis
também resulta maior.

Na Figura 6 pode-se notar a grande quantidade de percursos
necessdria a obtengdo de 85% da energia total, N Pgsq;, para
os quatro tipos de canais SV, considerando 100 realizacdes
de canal, o que evidencia o fato da necessidade do receptor
processar uma grande quantidade de percursos.

A respeito do modelo de perda por percurso, pode-se
utilizar dados medidos em estudos de propagagdo multiper-
curso. Em [11] é adotado modelo de perda por percurso em
espaco livre. Alguns parimetros necessarios para modelagem
da perda por percurso UWB podem ser obtidos em [11]; esses
parametros também podem ser utilizados no célculo final da
margem de seguranga do enlace. Algumas referéncias, tais
como [12], [13], [14] e [15], estimulam o estudo da estimacdo
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TABELA 1I
DIFERENTES MODELOS SV E SEUS PRINCIPAIS PARAMETROS, CONFORME
PROPOSTA IEEE 802.15.3

a 20 40 &0 80 100
Nimaro dacamak

Fig. 5. Numero de percursos significativos dentro da escala dinamica
N Pjoqp para diferentes modelos SV.

a 20 40 &0 50 100
Niman da Canaks

Fig. 6. Nimero de percursos significativos necessério a obten¢do de 85%
da energia total para os quatro modelos SV.

| Caracteristicas do Canal® | CM-1 CM-2 CM-3 CM-4 |
Atraso médio, 7, [ns] 5,05 10,38 14,18
Atraso RMS, 7 s [ns] 5,28 8,03 14,28 25
NPiogp™ 35
N P 1! 24 36,1 61,54
Parametros do modelo
A(1/ns) 0,0233 04 0,0667  0,0667
A(1/ns) 2,5 0,5 2,1 2,1
I 7,1 5,5 14,00 24,00
oY 43 6,7 7,9 12
o1(dB) 3,39 3,39 3,39 3,39
o2(dB) 3,39 3,39 3,39 3,39
oz(dB) 3 3 3 3
Caracteristicas do modelo®
Atraso médio, 7, [ns] 5,0 9,9 15,9 30,1
Atraso RMS, 7rms [ns] 5 8 15 25
NPioar™® 12,5 15,3 24,9 41,2
N Pgso, T 20,8 33,9 64,7 123,3
Meédia da energia do canal [dB] -0,4 -0,5 0,0 0,3
Padrao da energia do canal [dB] 29 3,1 3,1 2,7

9Estas caracteristicas foram obtidas com perfodo de amostragem de 167 ps.
10Nimero de percursos dentro da faixa de poténcia de 10dB.
'Ntimero de percursos com 85% da energia.

da margem de enlace visando aplicagdes especificas e cendrios
estratégicos, incluindo propagacdo NLOS. Por exemplo, em
[13] os modelos de perda por percurso propostos sao baseados
em medidas realizadas na Universidade de Oulu, Finlandia. As
faixas de freqii€ncia UWB analisadas sdao 2 - 8 GHz e 3,1 - 8
GHz. Sao apresentados resultados para os casos LOS e NLOS.

V. ESQUEMAS DE MODULACAO

Existem varias técnicas de geragdo de pulso que podem
ser empregadas e que satisfazem os requisitos do sinal UWB.
Historicamente, sistemas UWB foram baseados em conceitos
de radio impulsivo, que se refere a geracdo de uma série de
pulsos de duracdo muito curta, da ordem de nanosegundos.
Estes pulsos tém energia muito pequena por causa dos baixos
niveis de poténcia permitidos para transmissdio UWB tipica.

Existem duas formas bésicas de se obter um sinal UWB [1]:

+« UWB baseado em sinais impulsivos (I-UWB),
o UWB multi-portadora (MC-UWB).

A primeira transmite pulsos curtos sem uma portadora, ja
a segunda emprega vdrias sub-portadoras equiespagadas em
freqiiéncia, formando sinais ortogonais entre si. Existem ainda
solugdes hibridas que combinam as duas técnicas de forma a
aproveitar as vantagens de ambas e minimizar os problemas
inerentes.

Em se tratando de I-UWB, alguns possiveis esquemas sao:
modulag¢do por amplitude de pulso (PAM - Pulse Amplitude
Modulation), modulagdo por posicdo de pulso (PPM - Pulse
Position Modulation), chaveamento on-off (OOK - On-Off
Keying) e chaveamento por deslocamento de fase bindrio
(BPSK - Binary Phase Shift Keying).

Para um sistema com usudrio Unico e com sinalizacao
bindria, se um pulso € usado para representar um bit, o sinal
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transmitido para estes esquemas de modulacdo pode ser escrito
na forma geral como [16]

=3 VB (t=n1 -2 (1-0)))

n=—oo

12)

onde F} € a energia transmitida por bit, p(t) é o pulso UWB,
Ty, denota o intervalo de bit, e b%, b,lI sdo relacionados aos
bits de informagdo. Assim, para sinalizagio PPM bindria, b,
é ajustado para “17, b. € {—1,1}, e 7 é o deslocamento
de tempo relativo a referéncia de tempo quando um “—1” é
transmitido. J4 para a sinalizagdo PAM bindria, b. ¢ ajustado
para “1” e b € {—1,1} carrega informagdo. Finalmente, para
sinalizagdo OOK, bl =1 e b) € {0, 1} carrega informagdo.
Os trés esquemas mencionados sdo ilustrados na Figura 7.
Para sinalizacdo PPM, o bit “1” é representado por um pulso
sem qualquer atraso, e o bit “0” por um pulso com atraso
relativo a referéncia de tempo. Tendo em vista melhorar o
desempenho de sistemas UWB, geralmente utilizam-se esque-
mas de sinalizacdo ortogonais para que cada pulso UWB seja
ortogonal as suas versdes deslocadas no tempo. Por outro
lado, existe também um deslocamento temporal 6timo para
um esquema PPM M -drio. Em ambos os esquemas, 6timo e
ortogonal, o deslocamento de tempo depende da escolha do
pulso UWB p(t). Para sinalizagdo PAM, os bits de informagdo
modulam a polaridade do pulso. Para sinalizacdo OOK, o bit

de informagdo “1” é representado pela presenca de um pulso,
e a auséncia de pulso representa o bit “0”.

tedrrEhnia
ia tarr po
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Fig. 7. Modulagdo bindria em sistemas UWB a partir de (12): a) PPM, b)
PAM, ¢) OOK.

Os esquemas PAM e PPM apresentam desempenhos seme-
lhantes, porém superiores ao OOK. J4 a complexidade do re-
ceptor OOK € menor, e pode-se usar um esquema de deteccio
de energia simples para compensar seu desempenho inferior.
OOK e PPM possuem raias espectrais que podem causar

interferéncia em sistemas de banda estreita. Na modulagio
PAM, devido a caracteristica aleatéria de polarizacdo dos
pulsos UWB (compare a polarizagdo dos pulsos para os trés
esquemas de modulacao na Figura 7), a densidade espectral de
poténcia média, tomada sobre um certo nimero de intervalos
de simbolos, € suavizada.

Comparado aos esquemas de modulagdo OOK e PAM, os si-
nais PPM sdo mais imunes aos erros de detec¢do causados por
ruido de canal [5]. Isto porque os pulsos que representam os
bits de informacdo tém mesma amplitude e fase na modulagio
PPM (vide Figura 7); logo a probabilidade de detectar um bit
de informagdo errado é menor em relagdo ao sinal OOK ou
PAM. No entanto, o esquema PPM ¢ sensivel a sincronizacio
de tempo, isto porque os bits de informagdo sdo recuperados
exclusivamente através de suas posi¢des temporais. Erros na
sincroniza¢do resultam em aumento da MAI em canais de
acesso multiplo. Sendo assim, faz-se necessdrio conversores
analégico/digital (ADC) muito rapidos para a deteccdo, po-
dendo mesmo assim ocorrer distorgdes e sobreposicdes dos
pulsos (overlap) devido aos multipercursos.

A. Esquemas de Acesso Miiltiplo

Em um sistema de comunicag@o de acesso multiplo tipico,
varios usudrios transmitem informagdo simultanea e inde-
pendentemente, em um canal compartilhado. Assim, o sinal
recebido é uma sobreposi¢do de todos os sinais dos usudrios,
com diferentes atrasos e fatores de atenuagdo e distorcio
causados pelo canal. O papel do receptor é extrair o sinal
do usudrio desejado do sinal recebido usando uma técnica de
demodulacdo apropriada.

As técnicas normalmente aplicdveis em comunicagdes mul-
tiusudrio sdo: saltos no tempo, TH (time hopping), salto em
freqiiéncia, FH (frequency hopping) e seqiiéncia direta, DS
(Direct Sequence). Os esquemas DS e TH foram analisados
em [17] e [18], respectivamente, e o esquema FH-UWB
(multiportadora) em [20].

Ressalte-se que as técnicas de acesso miltiplo estdo relaci-
onadas a duas categorias: [-UWB e MC-UWB. Os esquemas
TH-UWB e DS-UWB estao relacionados ao conceito I-UWB,
enquanto que MB-OFDM (Multi Band - Orthogonal Fre-
quency Division Multiplexing ) e FH sdo esquemas associados
ao conceito MC-UWB.

A seguir sdo descritos os vdrios esquemas de acesso
mdltiplo aplicaveis aos sistemas UWB.

1) TH-UWB: O sistema TH-UWB ndo utiliza uma porta-
dora senoidal para transladar para banda-passante o sinal que
contém a informagdo. Em vez disso, irradia sinais em banda
base TH compostos por pulsos estreitos, como ilustrado na
Figura 13. O sinal emitido pelo transmissor consiste em um
grande ndmero de formas de ondas monociclos deslocadas
temporalmente seguindo um padrdo de deslocamento pseudo-
aleatdrio (PN). Este padrdo de deslocamento PN evita colisdes
catastréficas em canais de acesso multiplo, melhorando sensi-
velmente o desempenho (BER) final para os usudrios.

De (12), o sinal TH transmitido do ¢-ésimo usudrio pode
ser escrito na forma geral como na equagédo (13) [16]:
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(e’ Ns—1
. T
THUWB:  s;(t) = ;Oo VEM,, ;) p (t =T}, = jTy = hi i Te = 5 (1= bl{n)) (13)
0o N.—1 T
DS-UWB:  si(t) = > VEWN, Y aiw (t — Ty = kT, — 2 (1— b},n)) (14)

k=0

n=—oo

onde N, é o nimero de pulsos usados para representar um
bit, Ty € o intervalo de repeticdo do pulso nominal, T, € a
duragéo de chip, e {h;,} é a seqiiéncia de salto PN do i-
ésimo usudrio. A seqiiéncia de salto fornece um deslocamento
de tempo adicional para cada pulso no trem de pulsos. O
n-ésimo pulso € submetido a um deslocamento adicional de
hinn,+jTc. A duragdo de salto temporal deve ser menor que
o tempo do quadro TH.

Nas Figuras 8 e 9 ilustram-se exemplos de modulacdo
TH-PPM UWB e TH-PAM UWRB, respectivamente, onde sdo
transmitidos os bits 1 e 0. Para modulagio TH-PPM UWB,
cada bit € representado por trés pulsos, ji para modulacio
TH-PAM UWB, cada bit é representado por dois pulsos.

Amplitude [V]

o 0.2 04 0.6

Fig. 8. Exemplo de modulacdo TH-PPM UWB.
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Fig. 9. Exemplo de modulagdio TH-PAM UWB.

Em [25], uma andlise do TH-UWB considerando esque-
mas codificados e ndo-codificados foi realizada. Os autores
empregaram modelos estatisticos para a MAI, evitando as-
sim as imprecisdes associadas a utilizacdo da aproximacio
Gaussiana (GA - Gaussian Approximation). A suposicdo de
que a MAI pode ser modelada com relativa precisdo por uma
distribuicdo Gaussiana s6 é verdadeira em condi¢Ges bastante
particulares'?, nio constituindo uma boa aproximacio para
a predicdo da BER em altas taxas de transmissdo de dados
especificamente para o caso de PPM bindrio. J4 em [26], a

12Baixo Ej, /Ny e grande quantidade de sinais interferentes.

andlise de [25] foi expandida para incluir a modulacdo M-
aria PPM.

2) DS-UWB: No esquema DS, cada simbolo é representado
por uma série de pulsos modulados por uma seqiiéncia de
chips, i.e., multiplos pulsos por periodo de bit sao transmitidos
usando modulacdo bipolar para cada pulso baseado em um
certo codigo de espalhamento [17]. O esquema DS-UWB
multiplica um bit de entrada por um cédigo de espalhamento e
transmite a informacdo modulando-se o elemento do simbolo
com um pulso. O sinal transmitido para o ¢-ésmo usudrio pode
ser escrito como na equacao (14) [16].

Na equacdo (14), N, é o nimero de chips usados para
representar um simbolo, a;, € {—1,1} é o k-ésimo chip
da i-ésima seqiiéncia PN do usudrio [7]. Esta seqiiéncia
PN, {ako,... a5 n.—1)} é usada para identificar o i-ésimo
usudrio. Deve-se assegurar que a duracdo do pulso T}, utilizado
seja menor que a duragio de chip, e que o produto N.T, seja
menor do que o intervalo de simbolo.

Para fins de ilustracdo, a Figura 10 representa o esquema
de modulacdo DS-PAM UWB. Em seguida, apresenta-se na
Figura 11 um exemplo de modulacao DS-PAM UWB, onde
sdo transmitidos dois bits, 1 e 0. A seqiiéncia temporal
de espalhamento DS utilizada pelo usudrio 1 tem com-
primento N. = 10, sendo constituida pelos chips a; =

{1,-1,1,-1,-1,-1,-1,1,1, —1}.
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Fig. 10. Esquema de modulacdo DS-PAM UWB.
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Fig. 11. Exemplo de modulagdio DS-PAM UWB.

O esquema DS-UWB apresenta uma inerente robustez con-
tra a interferéncia de acesso multiplo, sendo indicado em
situagdes onde o canal UWB € compartilhado simultaneamente
por outros usudrios e/ou quando houver intensa interferéncia
de banda estreita oriunda de outros sistemas de comunicacgio
sobrepostos. Nestas condi¢gdes, o esquema DS-UWB resultard
em melhor compromisso desempenho versus complexidade
de implementacdo se comparado aos demais esquemas, pois
apresenta maior resisténcia aos desvanecimentos multipercurso
e menor degradacdo de desempenho em relacdo a erros de
sincronismo.

3) MC-UWB: Em sistemas multi-portadora, dados seriais
sdo demultiplexados em conjuntos paralelos de taxa reduzida,
onde cada conjunto modula uma freqiiéncia diferente (sub-
portadora). Cada sub-portadora ¢ modulada em uma taxa baixa
o suficiente para minimizar a interferéncia intersimbdlica (ISI).
As sub-portadoras devem ser apropriadamente equiespacadas
para que elas ndo interfiram entre si, resultando em um con-
junto de sinais modulados ortogonais no intervalo de simbolo.

Sistemas de comunicag¢do de acesso multiplo UWB base-
ado em multi-portadora (MC-UWB) utilizam trens de pulso
ortogonais e subcanais multiplos para realizar a transmissao
de informacgdo de altas taxas [24]. Algumas vantagens dos
sistemas MC-UWB incluem: melhor resolu¢do de tempo, que
garante bom desempenho em canais com desvanecimento
multipercurso; melhor utilizagdo do espectro, que resulta em
comunicagdes com altas taxas de bit; e reducdo na com-
plexidade de implementacdo do transmissor com o uso da
transformada rdpida de Fourier (FFT - fast Fourier transform),
implementavel em DSP.

4) FH-UWB: O esquema FH-UWB ¢é um esquema de
acesso multiplo capaz de dividir eficientemente um grande
nimero de usudrios em grupos com menos usudrios. A in-
terferéncia multi-usudrio sé afeta usudrios dentro do mesmo
grupo. Como o nimero de usudrios dentro do mesmo grupo
€ uma pequena fracdo do nimero total de usudrios suportado
pelo sistema, algoritmos de detec¢do multi-usudrio avangados
podem ser empregados para se ter eficiéncia préxima a de
usudrio Unico, com complexidade ainda aceitdvel.

5) MB-OFDM-UWB: Neste esquema de acesso multiplo, o
espectro ¢ dividido em diversas sub-bandas (MB - multiband)
enquanto a informag@o € transmitida utilizando a técnica

OFDM em sub-portadoras de freqiiéncia diferentes de acordo
com o cédigo tempo-freqiiéncia especificos'>. A Figura 12
ilustra este esquema de modulacdo, onde o cddigo tempo-
freqiiéncia é {1,3,2,1,3,2}.
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Fig. 12. Exemplo de codificagdo tempo-freqiiéncia para sistema MB-OFDM.

Caracteristicas desejaveis para o sistema MB-OFDM in-
cluem:

« energia multi-percurso eficientemente capturada;

o supressdo da interferéncia de banda estreita, podendo

assim coexistir com outros sistemas;

o incremento na eficiéncia espectral

« flexibilidade.

As técnicas de modulagao empregadas no MB-OFDM-
UWB sio similares as dos sistemas de banda estreita, como
PSK (Phase Shift Keying) ¢ QAM (Quadrature Amplitude
Modulation). Um exemplo € o caso de um sistema MB-OFDM
que utiliza modulagdo PSK quaternéria (4-PSK-MB-OFDM-
UWB) em cada subportadora.

O sinal transmitido MB-OFDM-UWB em banda-passante
pode ser descrito por [20]:

N-1
srr(t) = Re Z s (t — kT) exp (j27rf(k mod QG)t) (15)

k=0
onde Re {-} representa a parte real de uma varidvel complexa,
si(t) é o sinal em banda-base, possivelmente complexo, re-
presentando o k-ésimo simbolo OFDM ocupando um intervalo
de simbolo de tamanho 7T,; e N é o ndmero de simbolos
OFDM transmitidos. A freqiiéncia da portadora, em que o k-
ésimo simbolo OFDM ¢ transmitido, é denotado como fy.
Os valores de fi estdo compreendidos em um grupo de G
freqii€ncias designadas ao grupo de bandas (MB) em que o
sistema estd operando. Estas freqiiéncias estdo organizadas em
uma seqiiéncia de tamanho 2G, denominadas c6digos tempo-
freqiiéncia (TFCs - time-frequency codes). A exata estrutura do
k—ésimo simbolo OFDM depende de sua localizagdo dentro
do quadro.

0< k< Nprea,m
Npream § k< Nhead
Nhead < k< Ndata

Spream,k(t)
Shead,k—Npream (t)
Sdata,k—Npream (t)

sk(t) =

3Em um sistema OFDM, os espectros relativos as sub-portadoras podem
ser sobrepostas em até 50% sem que haja interferéncia mitua, resultando em
aumento da eficiéncia espectral.
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onde Nyreams Nhead € Naata S30, respectivamente, o nimero
de simbolos OFDM de predmbulo, de cabecalho e de dados
propriamente dito.

Uma desvantagem deste sistema é que o transmissor apre-
senta uma complexidade de implementacao, apesar de factivel,
ainda elevada, uma vez que € necessdrio a realizacdo da
transformada de Fourier inversa (IFFT - inverse FFT) [6] [7].

B. Formatagdo de pulso

Existem algumas possibilidades de formas de onda de pulso
monociclos adequadas a geracdo de sinais UWB que satisfa-
zem o0s requisistos da mdscara espectral. As formas de onda
mais comuns incluem pulsos Gaussianos [21], Laplacianos,
Rayleigh e Hermitianos [22].

Os formatos do pulso UWB freqiientemente analisados na
literatura de comunica¢des [-UWB sdo os pulsos Gaussianos
e suas derivadas, pois sdo facilmente descritos e gerados.
Na formatagdo de pulso p(t), destaca-se o pulso Gaussiano
dado por (16), o pulso Gaussiano monociclo gerado pela
primeira derivada do pulso Gaussiano, equagdo (17) e o pulso
de Scholtz monociclo, obtido através da segunda derivada do
pulso Gaussiano, equagdo (18). Tais pulsos s@o ilustrados na
figura 13.

p(t) = —A- 6‘2”(%}))2

(16)
A At —or( =t
p(t) = : () 17
T2
p
A-4Arm 727T(L)2 A - A2
pt) =5 e T\H) (11— (18)
TP Tp
Pulso Gaussiano Pulso Gaussiano Monociclo Pulso Scholz Moncciclo
= 05
R
3
<<
-05
o3 0 0.4 0% 0 0.4 0% 0 0.4
Tempe [ns]
Fig. 13. Pulsos comumente utilizados em sistemas UWB.

A transmissdo dos pulsos diretamente as antenas resulta
em pulsos que sdo filtrados devido as propriedades das an-
tenas. Esta operacdo de filtragem pode ser modelada como
uma operagdo de derivagdo [23]. O mesmo efeito ocorre na
antena receptora. A escolha de qual forma de onda Gaussiana
usar € normalmente dirigida pelo projeto do sistema e sua
aplicacdo. Uma caracteristica importante é que todas as formas
de onda adequadas devem resultar em um contetddo espectral
uniformemente distribuido sobre todo o espectro de freqiiéncia
UWB, semelhantemente a um ruido de fundo. Os efeitos de se

modificar a durag@o e a taxa de repeticdo do pulso sdo [21]:

¢ O aumento da taxa de pulso no dominio do tempo

aumenta a magnitude no dominio de freqiiéncia, isto é, a
taxa de pulso influi na magnitude do espectro.

o Quanto menor a duragdo de pulso no dominio de tempo,
maior a largura espectral, isto é, a duracdo de pulso
determina a largura espectral.

o Um intervalo de pulso-a-pulso aleatério produz um es-
pectro de magnitude maxima muito menor do que um
intervalo de pulso-a-pulso regular. Por isso, o intervalo
de pulso-a-pulso controla a separacdo das componentes
espectrais.

VI. RESULTADOS DE DESEMPENHO ILUSTRATIVOS

Esta secdo apresenta resultados ilustrativos de desempe-
nho de sistemas UWB, considerando alguns esquemas de
modulacdo e de formatagdo de pulso. Esta andlise de desem-
penho € obtida considerando as mesmas condi¢des de canal e
sistema. Uma vez que o objetivo consiste apenas em indicar o
potencial de utilizacdo da tecnologia UWB, nesses resultados
iniciais foram considerados apenas canais AWGN, ambiente
com um Unico usudrio UWB (single-user) e com diversos
usuarios UWB ocupando simultaneamente a mesma banda.

Adicionalmente, a andlise de desempenho de sistemas UWB
em canais AWGN representa um resultado intermediario im-
portante na busca de solucdes para casos mais gerais com mo-
delos de propagacdo mais complexos, como por exemplo, ope-
rar em ambientes onde a largura de banda do sistema permite
discernir algumas dezenas de componentes multi-percursos,
lidar com o problema da interferéncia intersimbdlica corrom-
pida por ruido AWGN [27], entre outros.

Inicialmente, observe-se que a maioria dos trabalhos pu-
blicados na literatura aberta ndo discute a relacdo entre a
formatacdo do pulso e o desempenho do sistema UWB.
Referéncias como [1] e [6] mencionam que os pulsos da
familia Gaussiana sio facilmente descritos matematicamente
e apresentam boa aproximacdo com relacdo as medidas atu-
almente realizadas, porém ndo mencionam qual pulso da
familia Gaussiana € mais atrativo ou eficiente. Ja em [21],
€ mencionada que a segunda derivada é muito utilizada por
ser facilmente gerada, porém ndo determina a forma de onda
que resulta em desempenho melhorado, mesmo se dependente
do tipo de modulacido e/ou da aplicacdo. Em [5], o autor
apenas cita a primeira derivada como exemplo de pulso UWB.
As referéncias [19] e [26] simplesmente utilizam a segunda
derivada. A referéncia [23] também utiliza a segunda derivada
justificando que se aproxima da forma de onda medida em um
experimento particular. Em [28], o autor afirma que todos os
pulsos Gaussianos — da primeira a quarta derivada — resultam
em mesmo desempenho caso seja adotado idéntica taxa de
amostragem no receptor e nao haja erros de sincronismo. No
entanto, pulsos Gaussianos com derivadas de mais alta ordem,
0s quais possuem lébulos espectrais principais mais estreitos,
sd0 mais sensiveis a erros de sincronismo. Pode-se concluir
que, até o presente, ndo ha estudos sistemadticos relacionando
desempenho de sistemas UWB com formatagdo de pulso e
robustez a erros de sincronismo.

Os resultados preliminares, apresentados a seguir, indicam
que hd algum ganho de desempenho, mesmo que marginal
quando se adota a 2a. derivada Gaussiana para a formatagao
de pulso UWB. Nas Figuras 14, 15 e 16 ¢ analisado o efeito
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da formatacdo de pulso, considerando modulacio TH-PPM-
UWB, TH-PAM-UWB e DS-PAM-UWAB, respectivamente, em
canal AWGN com 8 usudrios. Verifica-se que para TH-PPM-
UWB em canal AWGN multiusudrio, a formatacdo de pulso
mais adequada € a 2a. derivada Gaussiana entre os trés pulsos
mencionados anteriormente (Gaussiano, la. e 2a derivada). J4
para TH-PAM-UWB e DS-PAM-UWB, a la. e 2a. derivada
tém desempenhos semelhantes, porém melhores do que o pulso
Gaussiano; com valores maiores de FE} /Ny, este ganho de
desempenho tende a ser maior. Na regido de alto E}, /Ny, a 2a.
derivada proporciona melhores desempenhos aos 3 sistemas
considerados. Para efeito de comparacdo, foi incluido o limite
de desempenho quando hd um unico usudrio ativo (SuB -
single user bound) com modulacio BPSK.

Finalmente, a Figura 17 apresenta resultados de desempenho
para os sistemas TH-PAM, TH-PPM e DS-PAM, considerando
fomatagcdo de pulso 2a. derivada Gaussiana e as regides de
baixo, médio e alto Ej,/Ny. Os parimetros utilizados para este
resultado sdo listados na Tabela III. Observe-se que o efeito
de BER irredutivel (BER floor) é evidenciado para a regido
Ey /Ny > 16 dB nos sistemas TH-PPM e TH-PAM, resultando
em BER de 9 x 107% e 3 x 104, respectivamente. O sistema
DS-PAM UWB apresenta desempenho superior aos demais,
com ganhos maiores que uma década na taxa de erro de bit
quando F}/Ny > 16 dB.
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Fig. 14. Desempenho usando modulacdo TH-PPM-UWB para pulso Gaus-
siano, sua primeira derivada e sua segunda derivada.

VII. CONCLUSAO

Para receptores que ndo sdo da mesma tecnologia, os sinais
UWB comportam-se como ruido de fundo de baixa PSD,
por causa da sua baixa poténcia de transmissdo da ordem de
50 microwatts (1/10.000 da poténcia normal de um telefone
celular), e portanto permitem que sistemas UWB coexistam
com as outras tecnologias (ou servi¢cos) em um espectro com-
partilhado. Os pulsos estreitos utilizados no UWB permitem
que o mesmo tenha robustez em relacdo a interferéncia de
multi-percursos. Até mesmo em ambientes fechados (indoor),
os atrasos minimos de multi-percursos sdo apenas algumas
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Fig. 15. Desempenho usando modulagdo TH-PAM-UWB para pulso Gaus-
siano, sua primeira derivada e sua segunda derivada.
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Fig. 16. Desempenho usando modulacao DS-PAM-UWB para pulso Gaus-
siano, sua primeira derivada e sua segunda derivada.
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Fig. 17. Desempenho usando as modula¢des TH-PPM-UWB, TH-PAM-
UWB e DS-PAM-UWB para segunda derivada do pulso Gaussiano.
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TABELA III
PARAMETROS UTILIZADOS NOS SISTEMAS TH-UWB E DS-UWB.

[ Pardmetro | Valor |
Tipo de pulso Gaussiano, 2a. derivada
Fator de formatacao de pulso 287,7 ps
Periodo de frame 14,4 ns @TH; 28,8 ns @DS
Duracao de bit 28,8 ns
Espacamento da modulagao PPM 0,15 ns
Periodo de chip 0,9 ns
Niimero de usudrios 8
Numero de saltos por frame 16
Niimero pulsos/bit informagdo TH 2
Numero de chips por bit 32

dezenas de nanosegundos, ainda assim muito maiores que a
largura de pulso do UWB. Portanto, os sinais refletidos nunca
interferem com o sinal principal e sdo inteiramente separaveis
no dispositivo receptor de UWB.

As possiveis estruturas de receptor e transmissor mais
simples tornam o UWB uma tecnologia para comunicac¢des
de grande potencial com baixa complexidade e baixo custo.

Desempenho em canais AWGN multiusudrio dos sistemas
UWB com modula¢do TH-PPM, TH-PAM e DS-PAM indicou
a existéncia do efeito da taxa de erro de bit irredutivel nos trés
sistemas, porém mostrou a superioridade do sistema DS-PAM-
UWRB nas condi¢des e configuragdes consideradas: em termos
de BER, este desempenho tende a ser superior a uma década
na regido de alto Ep/Ny.

Na literatura técnica atual sobre UWB hd pouca informacdo
comparada sobre os tipos, vantagens e aplicabilidade dos
diferentes formatadores de pulso UWB. Nossos resultados
preliminares considerando as modula¢cdes TH-PPM, TH-PAM
e DS-PAM em canal AWGN multiusudrio indicaram que o
emprego da 2a. derivada do pulso Gaussiano resulta em um
ganho de desempenho, mesmo que marginal, nos trés sistemas.

Com o advento da tecnologia UWB, torna-se possivel e
factivel o conceito de comunicacdes sem fio na faixa de
gigabits por segundo (Gb/s). Na pratica, a tecnologia UWB
serd capaz de atingir taxas de dados elevadissimas, tornando-se
uma alternativa vidvel para WPAN, comunicacds de alta capa-
cidade a curtas distdncias que requerem aplica¢des multimidia,
permitindo redu¢d@o de custos da rede, como por exemplo a
substitui¢do e/ou eliminagdo dos cabos.
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Projeto, Simulac¢ao e Implementacdao em
Hardware de um
Sistema de Sincronismo para o MI-SBTVD

Marcelo A. C. Fernandes, Cristiano Panazio e Sandro A. Fasolo

Abstract—In 2005 the Brazilian government supported many
research consortia in order to develop a Digital Television System
employing advanced technologies for multimedia broadcasting.
One of the proposals for the physical layer of this system was
entitled Innovative Modulation for the Brazilian Digital TV
System (MI-SBTVD). The MI-SBTVD Project includes high
performance error-correcting codes, transmit spatial diversity
and multi-carrier modulation. The objective of this article is to
present the synchronization techniques that were used in the first
proof-of-concept for the MI-SBTVD System. We present the
simulated performance results for both the AWGN and multipath
channels. Finally, we also comment on the implementation details
of the synchronization scheme using Field Programmable Gate
Array (FPGA) devices.

Index Terms— OFDM Synchronization, Digital Television,
SBTVD.

Resumo—Em 2005 o governo brasileiro financiou um grupo de
consorcios formado por varios pesquisadores para desenvolver
um Sistema de Televisdo Digital incorporando o estado da arte
das tecnologias atuais. Uma das propostas para a camada fisica
deste sistema foi chamada de Modula¢io Inovadora para o
Sistema Brasileiro de TV Digital (MI-SBTVD). O projeto MI-
SBTVD utiliza uma codificacdo de canal de alto desempenho,
diversidade espacial e modulacio com multiplas portadoras. O
objetivo deste artigo € apresentar a técnica de sincronizacio
utilizada na primeira prova de conceito do protétipo do MI-
SBTVD. O desempenho do receptor empregando a técnica de
sincronizacio proposta é avaliada, tanto em canais AWGN como
em canais com miltiplos percursos Finalmente, sio
apresentados os detalhes da implementacio do protétipo em
FPGA - Field Programmable Gate Array.

Palavras chave— Sincroniza¢io, OFDM, SBTVD.

I. INTRODUCAO

Desde os anos 80, a transi¢do do sistema analdgico de TV
para o digital tem sido discutida e implementada em diferentes
paises. Basicamente, ha trés padrdes que disputam o panorama

Manuscrito recebido em 15 de maio de 2005; revisado em 18 de novembro
de 2005.
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internacional: o americano ATSC [2], o europeu DVB-T [3], e
o padrao japonés ISDB-T [4]. Estes trés sistemas fazem uso da
mesma tecnologia de compressdo de video, o MPEG-2. Por
outro lado, eles diferem com respeito as técnicas de
modulagéo e codificagdo de canal.

O padrdao ATSC ¢ baseado em uma tUnica portadora com
modulacdo 8-VSB (Vestigial Side Band com 8 niveis)[5],
enquanto o DVB-T e ISDB-T s3o baseados na técnica de
transmissio OFDM  (Orthogonal Frequency  Division
Multiplexing) [6] com varios niveis de modulagdo QAM. No
ano de 2005 o governo brasileiro contratou vinte consorcios,
compostos por um grande nimero de pesquisadores, para dar
inicio ao desenvolvimento do Sistema Brasileiro de Televisado
Digital (SBTVD). O desenvolvimento deveria incorporar o
estado da arte das técnicas de transmissdo para sinais digitais,
com o objetivo de prover melhorias consideraveis frente aos
padrdes mais antigos.

O Consorcio MI-SBTVD foi composto pelo Instituto
Nacional de Telecomunicagdes (INATEL), a Universidade
Estadual de Campinas (UNICAMP), a Universidade Federal
de Santa Catarina (UFSC), a Universidade Federal do Parana
(UTFPR) e a empresa Linear Equipamentos Eletronicos. O
MI-SBTVD utiliza codigo LDPC para codificagdo de canal e
sistema OFDM combinado com técnicas de codificacdo
espago temporal (STC) [7] no processo de modulagdo. O
sistema STC-OFDM [8] com diversidade espacial na
transmissdo ¢ uma técnica muito eficiente para situa¢des onde
¢ necessaria uma alta taxa de transmissdo em canais moveis e
em ambientes fortemente seletivos no tempo e na freqiiéncia.

Para garantir uma demodulagdo correta no receptor, o
sistema precisa compensar os atrasos de propagacdo, o efeito
Doppler e as variagdes na freqii€ncia do oscilador local. Estes
objetivos s6 podem ser alcangados pelo uso de uma técnica de
sincronizagdo corretamente projetada, dado que o sincronismo
representa um papel muito importante em sistemas OFDM [9]
[10]. O inicio do tempo do simbolo OFDM e a freqiiéncia do
oscilador local devem ser estimados pelo circuito de
sincronizagdo para que o processo de demodulagdo tenha
sucesso. Pois somente apo6s a sincronizagdo é que o restante
dos processos - FFT , estimagdo da resposta em freqiiéncia do
canal, decodificagdes e detec¢do - pode ser efetivado. Os
diagramas em blocos do transmissor e do receptor do sistema
STC-OFDM proposto sdo mostrados nas Figuras 1 e 2,
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respectivamente. Um fato importante a enfatizar ¢ que as
técnicas de sincronizacdo convencionais para sistema com uma
unica antena de transmissdo ndo sdo aplicadas diretamente ao
STC-OFDM. Caracteristicas particulares da modulagdo STC-
OFDM devem ser levadas em conta no projeto do sistema de
sincronizagao.

Prefixo Up
IFFT Ciclico D/A converter
Codificador
o> Espaco-
Temporal
IFFT Prefixo DIA Up
Ciclico converter

Fig. 1. Diagrama de blocos do Transmissor STC-OFDM.

\\4

Down Remoc_éo Decodificador
Ciclico Temporal

Estimador
de Canal

Fig. 2. Diagrama de blocos do Receptor STC-OFDM.

O principal objetivo deste artigo ¢ apresentar os detalhes do
esquema de sincronizagdo proposto no receptor de TV digital
para o sistema MI-SBTVD. Os aspectos tedricos e praticos de
implementacdo em hardware, alguns resultados interessantes
para canais AWGN e com multiplos percursos também sio
apresentados e discutidos.

II. SINCRONIZAGCAO PARA RECEPTORES OFDM coM CODIGOS
ESPACO-TEMPORAIS
O sincronismo ¢ um das partes mais importantes de um
receptor para OFDM. E um processo indispensavel que ¢é
usado para compensar a presenga de imperfeigdes de sistema,
tais como desvios do oscilador local, efeito Doppler e atrasos
na propagacao do sinal.

Chamando de fem) o desvio de freqliéncia entre o

transmissor e o receptor, & o desvio de fase ¢ T, o desvio

erro
de tempo, pode-se entdo caracterizar o sinal recebido r(t )

como:
r(t)=s(t —7)e”*""" + nt), (1)

onde s(t) ¢ o sinal transmitido e n(t) ¢ um ruido branco
gaussiano aditivo. Neste artigo ndo sera levada em conta a
sincronizagdo de fase, dado que isto pode ser facilmente
realizado pelo estimador de canal sem qualquer perda de
desempenho. Entdo, daqui em diante ndo serd considerada a
fase @ nas equagdes.

Como mostrado em [9] e [10], é possivel observar que o

desvio de freqiiéncia entre a freqiiéncia do sinal recebido e do
oscilador local no receptor pode destruir a ortogonalidade
entre as subportadoras, causando ICI (Inter-Carrier
Interference) no sinal recebido. Se o desvio de tempo nao é
compensado no caso em que ¢ maior que o prefixo ciclico,

T.p, entdo ICI e ISI (Interferéncia entre Simbolos OFDM)

aparecem juntas [9] [10].

As técnicas de sincronizagdo podem ser divididas em duas
categorias, quais sejam, as técnicas cegas, que ndo utilizam um
sinal piloto, chamadas na literatura de non-pilot aided [11]-
[13] e as técnicas supervisionadas. Nestas ultimas o receptor
tem um conhecimento a priori de algumas informacdes dos
sinais pilotos, que podem ser multiplexadas no tempo ou em
freqiiéncia [14]-[16]. No caso especifico das técnicas cegas,
alguns algoritmos exploram propriedades de correlagdo
induzidas pela insercao de prefixo ciclico.

Como apresentado na Figura 1 e de acordo com [9] e [10], o
processo de sincronismo pode ser dividido em duas partes,
quais sejam, Carrier Frequency Offset (CFO), que corrige

foros © @ FFT (Fast Fourier Transform) Window Timing
e obtém f,

erro *

(FFT-WT) que minimiza 7

erro

A sincronizagdo de tempo e freqiiéncia pode ser feita em
duas fases, uma chamada de sincronizagdo grosseria e outra
chamada de sincronizagdo fina. Enquanto a sincronizacgao
grosseria ¢ feita no dominio do tempo, a fina ¢ realizada no
dominio da freqiiéncia [10]. A sincronizagdo fina permite
obter uma estimagdo mais precisa,, i.e., mais robusta aos
efeitos do ruido. Contudo, neste trabalho ndo foram utilizadas
as técnicas de sincronizagdo fina, o que significa que os
resultados aqui obtidos podem ser ainda melhores.

A. Perdas Causadas pelos Erros de Sincronizagdo
Valores clevados de f,, ~—aumentam a ICI e valores

elevados de 7

uma degradacdo do desempenho. De acordo com [10] ¢
possivel descrever a degradacdo do desempenho em canais
AWGN em termos da SNR (Relacao Sinal/Ruido), como uma

aumentam a ICI e ISI, resultando assim em

fungdo de f, e 7, que ¢ determinada pelas seguintes
equacoes:
2
SNR ES(m)SIHC (ferroTS)
m

N-1
N, + Eg(m)+ Y sinc*(n—m+ £, T;)
n=0

2
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2

1- Cerro
SNR s
"N r° 27° & (n—m)z
0 erro erro . ol\n—mjp,. .,
+ 2 + 2 + ZSIHC —_—
Es(m) T T n=0 T

n#m

)

A Equagdo (2) ilustra a degradacdo da SNR na m-ésima
portadora causada pelo desvio de freqiiéncia ¢ a Equagédo (3)
apresenta a degradacdo da SNR na m-ésima portadora quando

a ISI esta presente na janela da FFT causada pelo desvio de
tempo. Nestas equagdes, T representa o periodo de um
simbolo OFDM, N representa o niimero total de portadoras,
E; (m)é a energia média da m-ésima portadora e N,
representa a densidade espectral de poténcia do ruido AWGN
no canal . Como pode ser analisado a partir das Equacdes (2) e
(3), as degradagdes causadas por f, e T, sdo
consideraveis. O importante ¢é ressaltar

que quando

T

erro

<Tp, 0 erro de tempo resulta apenas em uma distorgdo

de fase que pode ser facilmente corrigida pelo estimador de
canal.

III. PARAMETROS DO PROCESSO DE SINCRONIZACAO PARA A
IMPLEMENTACAO

Para implementar a sincroniza¢do de tempo e corre¢do do
CFO, foi escolhida uma técnica de maxima verossimilhanca
apresentada em [13]. Esta técnica permite estimar de forma
conjunta o desvio de tempo e de freqii€ncia por meio da
propriedade de correlagdo do prefixo ciclico, como mostrado
na Figura 3.

l«— simbolo OFDM —»!

N pL ]

Prefixo Ciclico

A

As técnicas classicas de sincroniza¢do usam o critério de

Pico de Correlagao=

Nl’cio do Simbolo OFDV\

Fig 3. Técnica de Correlagdo do Prefixo Ciclico.

Correlagao

v

méxima verossimilhanga para calcular f, e 7

erro erro

como

apresentado em [10] e [13]. Em [13], o desvio de freqiiéncia

Y

estimado, f,

erro

e o desvio de tempo estimado 7, sdo

obtidos pelas seguintes equagoes:

y(n)=

n+M-1

D vkl (k+N), 4)

k=n

n+M-1
o(n)="> WE) +pE+N).
k=n
A 1 .
Jomo ==~ 2y(%,,,), (6)
T
TAerrU = arg(max{‘}/(z-erro )2 - p¢(rerru )})’ (7)

onde Z representa o argumento de um nimero complexo,
L € uma constante que depende da SNR e representa a

magnitude da correlacdio entre as amostras V(k ) e

V(k + N) , N ¢ a duragdo da FFT e M ¢ o tamanho do prefixo

ciclico.

A escolha da técnica de sincronizagdo deste projeto tem
como base um compromisso que envolve a complexidade de
implementagdo, robustez e o desempenho do sistema.
Tomando como base que o sistema proposto, o MI-SBTVD,
ndo transmite uma seqiiéncia de treinamento, uma técnica cega
¢ obrigatéria para a sincronizacdo de tempo e CFO. Os
algoritmos implementados, com base nas Equagdes (4), (5),
(6) e (7), sao mostrados nas Figuras 4 e 5.
arg(max{(jy(.)| - 4(.)})

W Correlaca Média Gerador do
cao Detector de Max A
porBloco | PY [®|  Correlagio Pusode (> %o
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Sinc. 4T
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Fig. 4. Esquema de Sincronismo da FFT-WT.
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() op ,
A Max. (] atan() [Zal PO LS pps]y
Tror ®»  Frequéncia

Fig. 5. Esquema de Sincronismo do CFO.

Em termos de complexidade, esta técnica tem um baixo
custo computacional devido a utilizagdo de somas moveis para
a estimativa dos valores das correlagdes necessarias. Em
canais com multiplos percursos, a perda de desempenho
parece ser desprezivel. Em [13], para um canal com um perfil
de decaimento exponencial com um comprimento de 15
amostras, a perda de desempenho situa-se ao redor de 1,2dB
para uma SNR de 25dB.

Apbs a aquisicdo, quando os simbolos pilotos no dominio
da freqiiéncia e a estimagdo de canal ja estdo disponiveis,
pode-se entdo adotar técnicas supervisionadas (por exemplo,
[17]) para refinar a sincronizagdo de tempo ¢ CFO. Porém, tal
aproximacdo aumentaria a complexidade do sistema, dado que
seriam incluidos mais algoritmos para a sincronizagido e novos
circuitos para controle.

A. Detalhes da Implementagdo

Devido a algumas caracteristicas de operacdo do sistema
proposto, pode-se reduzir a complexidade da técnica
apresentada em [13]. Em primeiro lugar, pode-se notar que o
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coeficiente de correlacio p ¢ uma fungdo da SNR.
Conseqiientemente, para seu calculo ¢ necessario calcular a
SNR e fazer uma divisao que ndo ¢ uma tarefa computacional
simples. Porém, o valor de p é quase igual a 1 para valores
pequenos de SNR (por exemplo, para 12dB p = 0,94). Assim,

seu impacto no desempenho pode ser desprezivel.

A segunda simplificagdo ¢ feita no céalculo do 7 Dado

erro *
que o valor da correlagdo dado por }/(n) ¢ um nlimero
complexo, entdo o uso de uma fungdo de modulo como
definido em (7) requereria uma funcdo de raiz-quadrada.
Assim, para reduzir a complexidade, esta operagdo foi
aproximada pelo modulo da parte real mais o modulo da parte
imaginaria, como mostrada na Figura 6. No pior caso para tal

aproximacgao, o erro relativo ndo ¢ maior que \/E . Contudo,
ao se implementar a corre¢do do CFO em malha fechada,
temos ]/(n) tende para um nimero real quando o CFO ¢

corretamente estimado. Deste modo, a parte imagindria tende a
zero, fazendo com que o erro resultante da aproximagao tenda
também a zero.

O valor de correlagdo dado por ¥ (n) ¢ igual a uma amostra

do simbolo de OFDM, que ¢ igual a T = 63/512us. Qualquer
valor para o desvio de tempo menor que o periodo de uma
amostra pode ser compensado pelo estimador de canal. O
processo de corre¢do no CFO ¢ ilustrado na Figura 6.

> ()
[Re|+{Im|

C-é(.)
Soma

Moével

Fig. 6. Proposta da Técnica de Correlagao.

Com o objetivo de melhorar a robustez do valor maximo
estimado em (7), foi implementado um circuito de média por
blocos em quatro sucessivos simbolos OFDM, como
apresentado na Figura 4. Os resultados simulados para esta
técnica sdo mostrados na Figura 8.

Neste projeto também foi desenvolvido um esquema de
sincronizagdo levando em consideragdo a atualiza¢do das
palavras codigos do esquema STC de Alamouti. Isto deve ser
feito porque a estimacdo de canal ¢ executada a uma taxa
especificada pelo esquema de Alamouti, e qualquer
atualizagdo dentro da palavra codigo do Alamouti implica em
uma quebra de ortogonalidade do esquema de codificagdo.

A freqiiéncia estimada pelo CFO, f,, . ¢ alimentada em

um filtro, que é composto de um integrador digital escalonado.
A saida ¢ inserida entdo em um DDS (Direct Digital
Synthesizer) que possui um funcionamento semelhante a um
VCO (Voltage Controlled Oscillator). O DDS gera os sinais
de co-seno e seno que sdo aplicados aos componentes em fase
e quadratura do sinal recebido, corrigindo assim o CFO. A
malha composta da estima¢ao do CFO, filtro, DDS e Corregdo
de CFO ¢ chamada de Digital Phase Locked Loop (DPLL).

Nos topicos seguintes serdo apresentadas algumas curvas de
desempenho do esquema de sincronizagdo proposto. Os
resultados foram obtidos para alguns dos canais usados nos
testes para TV digital realizados no Brasil [1] (Tabela I).

-200

Um Simbolo OFDM
-400

-600

Iy (2)- ¢(z)

-800

Somador por blocos
1000 y(a)k ¢ ( 7)
para quatro simbolos OFDM

-1200 I I I I I I I I I I
0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000 2176

index de tempo r[amostras]

Fig. 7. Indice de tempo detectado para um simbolo OFDM, utilizando o
somador de blocos com quatro simbolos OFDM.

TABELA 1
PERFIL DE POTENCIA DOS CANAIS SIMULADOS.

Nome Desc. Py P, P3 Py Ps Ps
Brasil Atraso (us) 0 0,15 2,22 | 3,05 5,86 5,93
A Atenuagéo (dB) 0 13,8 | 16,2 | 149 | 13,6 | 164
Brasil Atraso (us) 0 0,3 3,5 4.4 9,5 12,7
B Atenuacido (dB) 0 12 4 7 15 22
IV. TESTES DE DESEMPENHO
Nas Figuras 8 e 9 sdo apresentadas as varidncias

normalizadas do tempo e da freqiiéncia estimados em fungao
da SNR. Foram feitas simulagdes para varios canais com
multiplos percursos. Foi utilizado um periodo da amostra, T,
para a normalizagdo da varidncia do tempo e utilizada a banda
da sub-portadora (3968Hz) para a normalizagdo da variancia
da freqiiéncia.

Os resultados mostram um pouco de degradagdo de
desempenho para canais com grande dispersdo temporais, em
particular para o canal B que possui multiplos percursos
severos, apresentando o pior desempenho. Todavia, a
variancia do tempo estimado ¢ menor que o periodo 7 e a
variancia da freqiiéncia ¢ menor que a banda da sub-portadora.
Assim, pode-se concluir que este resultado ndo devera
degradar consideravelmente a taxa de erro de bit.
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Fig. 9. Variancia da freqiiéncia estimada.

V. ASPECTOS DA IMPLEMENTAGAO EM FPGA

O sistema proposto foi implementado em uma placa de
desenvolvimento, Nallatech toolkit [18], que é composta de
uma placa com dois conversores A/D e dois conversores D/A,
varias interfaces digitais, e uma FPGA Xilinx Virtex 4 SX35
[19].

O protoétipo desenvolvido é formado de um estagio de FI
(Freqiiéncia Intermediaria) com um Digital Down-converter
(DDC), um estagio de sincronizacdo de tempo e freqiiéncia,
estimador de canal, um estagio de demodulagdo OFDM e um
decodificador espago temporal utilizando a técnica de
Alamouti. Para uma prototipagdo rapida foi utilizada a
ferramenta Xilinx de DSP Design Flow que auxilia no
desenvolvimento de sistemas complexos através de
Matlab/Simulink.

O resumo de percentuais de utilizagdo do protdtipo, em
termos de hardware, é apresentado na Tabela II. A maioria dos
dispositivos de BRAMs da FPGA, apresentadas na Tabela II
(58 de 94 BRAMs), ¢ wusada pelos algoritmos de

sincronizagdo, enquanto a maioria dos elementos de logica
(11.132 de 13.063 slices) ¢ usada pelo restante do prototipo.

TABELA Il
RECURSOS DE FPGA UTILIZADOS PELO PROTOTIPO DESENVOLVIDO.

Usado Disponivel Utilizacdo
Numero de
slices 13063 15360 85%
ocupados
Numero de o
BRAMs 94 192 48%
Numero de N
DSP48s 47 192 24%

O algoritmo de sincronizagao é responsavel pela utilizagido
de um grande nimero de BRAMs [18], devido aos algoritmos
de correlagdo entre N amostras separadamente e a média por
blocos feita a cada quatro simbolos OFDM. Esta estratégia de
implementacdo de hardware foi bastante interessante devido ao
grande numero de BRAMs na FPGA utilizada. Se uma grande
quantidade de BRAMs ndo estivesse disponivel, um numero
grande de slices (medida de dispositivos logicos para as
FPGAs da Xilinx) seria consumido para executar
funcionalidades de memoria. Este tipo de abordagem nao seria
possivel devido ao grande nimero de slices consumidos pelo
protétipo, algo em torno de 73% do total da FPGA.

A primeira prova de conceito para o MI-SBTVD foi
implementada em janeiro de 2006. Na transmissdo um modulo
de RF foi anexado ao front-end do transmissor utilizando
misturadores, amplificadores de poténcia e osciladores para
transmitir um sinal de DTV na portadora de 512,8137MHz.
No caso da recep¢do, o moédulo de RF, desenvolvido pela
empresa Linear, foi anexado a parte de FI do protdtipo. O sinal
analogico da saida do moddulo de RF, centrado em
8,126984MHz, ¢ amostrado pelo down-converter do protétipo
a uma taxa de amostragem quatro vezes superior. A referéncia
de relogio externa para o prototipo foi de 65,015873MHz.
Nesta primeira prova de conceito o esquema de sincronismo
implementado teve um desempenho satisfatorio.

VI. CONCLUSOES

Este artigo apresentou o esquema de sincronismo projetado,
simulado e implementado para o MI-SBTVD. Foram
mostrados os aspectos de projeto, resultados de simulagdo e
detalhes de implementagdo em hardware usando FPGA.
Melhorias adicionais estdo sendo investigadas com o objetivo
de refinar os parametros calculados e melhorar as condigdes de
quantizagdo das varidveis no FPGA. Além disso, outras
técnicas estdo sendo estudadas para melhorar a robustez do
esquema de sincronizagdo desenvolvido.
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Caracterizacao do canal para o MI-SBTVD

Dayan Adionel Guimaraes & Geraldo Gil Ramundo Gomes

Abstract—In this paper we address some key aspects of the
DTV broadcast channel, including impulse noise and fading
characteristics. These characteristics were taken into
consideration during the MI-SBTVD conception and had
influence on the choice of the channel coding scheme and the
interleaving process. They also had influence on the transmit
diversity scheme design and on the development of test
proceduresfor the MI-SBTVD.

Index Terms—Digital TV, MI-SBTVD, mobile channel.

Resumo—Neste artigo sio abordadas algumas das principais
aspectos do canal de radiodifusdo de TV Digital, incluindo as
caracteristicas de ruido impulsivo e de desvanecimento. Estas
caracteristicas foram levadas em consideracao durante a fase de
concepcdo do sistema M1-SBTVD e tiveram influéncia na escolha
dos esquemas de codificacdo de canal e de entrelacamento
temporal, bem como no projeto do esguema de diversidade de
transmissio e no desenvolvimento dos procedimentos de teste do
MI-SBTVD.

Palavras chave—TV Digital, MI-SBTVD, canal radio-mével.

I. INTRODUCAO

O Decreto numero 4.901, publicado em novembro de 2003,
instituiu o SBTVD, acronimo de Sistema Brasileiro de TV
Digital. Dentre os objetivos do SBTVD estdo incluidos a
promoc¢do de inclusdo digital, o estimulo a pesquisa e ao
desenvolvimento (P&D) no pais e a motivagdo para a
producdo de conteudo interativo pelos provedores do servigo.

No contexto do SBTVD, o Governo divulgou em 2004 vinte
e trés RFPs (Requisigdes Formais de Proposta) para que
instituicdes de pesquisa e ensino e empresas do ramo
pudessem formar consorcios e submeter suas propostas para os
varios subsistemas e solugdes componentes do SBTVD. Tais
subsistemas e solugdes dariam ao Governo subsidios para a
construcao de um Modelo de Referéncia que pudesse amparar
a decisdo sobre a alternativa mais adequada ao cenario
brasileiro em termos de padrao de TV Digital.

Os projetos deram inicio sob a supervisdo do CPgD (Centro
de Pesquisa e Desenvolvimento em Telecomunicagdes), e
dentre eles, o projeto referente & RFP 18/2004, o MI-SBTVD
(Sistema de Modulagdo Inovadora para o SBTVD) foi
desenvolvido por um consércio tendo o INATEL como
proponente e como parceiros a UNICAMP, o CEFET/PR ¢ a
UFSC.

Os esfor¢os de pesquisa e desenvolvimento investidos nos
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resultados apresentados neste artigo tiveram por objetivo dar
subsidios ao projeto do sistema MI-SBTVD no que diz
respeito ao esquema de corregdo de erros, a modulagdo, aos
entrelagadores temporais e em freqliéncia, a multiplexacao
OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) e ao
sistema MIMO/STC (Multiple-Input, Multiple-Output / Space-
Time Coding), para citar algumas partes mais criticas do
sistema.

II. CARACTERIZACAO DO CANAL PARA TVD

Nesta secdo ¢ apresenta uma revisdo sobre alguns
parametros estatisticos que caracterizam um canal de
comunicagdo movel, doravante denominado canal radio-
movel. Tais parametros tiveram influéncia direta no projeto do
sistema MI-SBTVD, dai a conveniéncia em revisa-los.

A. Tempo de Coeréncia e Espalhamento Doppler

O Tempo de Coeréncia ¢ o intervalo dentro do qual a
resposta ao impulso do canal pode ser considerada como
aproximadamente ndo variante. Alternativamente pode-se
interpreta-lo como o intervalo de tempo em que o
desvanecimento causado pelo canal possui alta correlagdo em
termos das variagcdes de magnitude e de fase.

Para valores da fung@o de correlagdo temporal do canal
maiores que 0,5 (o que representa uma medida conservadora),
o tempo de coeréncia é dado por [1, p. 204]:

92
‘ 16xv

(1

onde A é o comprimento de onda do sinal, em metros, e v ¢ a
velocidade de deslocamento do receptor, em metros por
segundo. Nota-se que o tempo de coeréncia ¢ inversamente
proporcional ao espalhamento Doppler méximo no canal, cujo
valor ¢ 2v/A Hz.

Como se pode observar em (1), o tempo de coeréncia ndo
depende da resposta ao impulso do canal, mas sim da taxa de
variagdo dessa resposta com o tempo, o que depende da
velocidade do terminal e da freqliéncia da onda
eletromagnética.

A Tabela I apresenta calculos do tempo de coeréncia para
velocidades de 5 km/h a 120 km/h, nas faixas de freqiiéncia
proximas aos seguintes canais de TV: canais 2, 6 ¢ 13 na
banda de VHF e canais 14 ¢ 69 na banda de UHF [2].
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TABELA |
TEMPO DE COERENCIA, EM SEGUNDOS, EM FUNCAO DA VELOCIDADE DO
TERMINAL E DA FREQUENCIA.

Skm/h | 30km/h | 60km/h | 80km/h | 120 km/h
54 MHz 0,716 0,439 0,179 0,082 0,048
88 MHz 0,119 0,073 0,030 0,014 7,997e-3
216 MHz [ 0,060 0,037 0,015 6,857e-3 | 3,999-3
470 MHz | 0,045 0,027 0,011 5,143e-3 | 2,999¢-3
806 MHz | 0,030 0,018 7,460e-3 | 3,429¢-3 1,999¢-3

B. Banda de Coeréncia e Espalhamento Temporal

A Banda de Coeréncia é o intervalo de freqiiéncias dentro
do qual a resposta em freqiiéncia do canal pode ser
considerada como aproximadamente plana (respostas de
magnitude e fase aproximadamente  constantes).
Alternativamente pode-se interpretar a banda de coeréncia
como a faixa de freqiiéncias em que ha alta correlagdo no
desvanecimento causado pelo canal, na magnitude e na rotagao
de fase.

Para valores da fung¢do de correlagdo em freqiiéncia do
canal maiores que 0,9 (o que representa uma medida bastante
conservadora), a banda de coeréncia, em hertz, ¢ dada por [1,
p- 202]

B ——1
50T,

ms

2)

onde T, ¢ o espalhamento temporal ou espalhamento de
atrasos (do Inglés delay spread) rms (root mean square) do
canal. Seu valor, em segundos, ¢ dado por [1, p. 199]:

T.= T*-T 3)
onde
L
_ Zaszkz
T2 — k:lL (4)
DA
k=1
&

T=f (%)

sdo, respectivamente, o valor médio quadratico e o valor
médio do espalhamento temporal do canal, em segundos.
Nestas expressdes, L ¢ o nimero de percursos do perfil sob
analise, ¢; ¢ a magnitude do k-ésimo percurso e 7; ¢ 0 atraso
relativo do k-ésimo percurso.

Observando a expressao (2) nota-se que a banda de
coeréncia depende diretamente da dispersdo temporal do
canal, mas ndo depende da taxa de variagdo da resposta ao
impulso do canal com o tempo. Esta observagdo, mais aquela
referente a independéncia do tempo de coeréncia em func¢ao da

resposta ao impulso do canal, permite concluir que as quatro

possiveis combinag¢des entre os tipos de desvanecimento

podem ocorrer: rapido/seletivo, rapidolplano, lentolseletivo
ou /ento/plano. Os itens a seguir mostram quando cada tipo de
desvanecimento pode ser observado:

O Desvanecimento plano: banda do sinal << banda de
coeréncia do canal; delay spread << duragdo do simbolo
transmitido através do canal.

O Desvanecimento seletivo: banda do sinal > banda de
coeréncia do canal; delay spread > duragao do simbolo.
Regra empirica: o desvanecimento seletivo comega a gerar
interferéncia intersimbolica significativa se 7p,s > 0,17,
onde T é a duragdo do simbolo.

O Desvanecimento lento: pequeno espalhamento Doppler;
tempo de coeréncia >> duracdo do simbolo; varia¢cdes do
canal mais lentas que a taxa de simbolos.

O Desvanecimento rdpido: alto espalhamento Doppler;
tempo de coeréncia < duragdo do simbolo; variagdes do
canal mais rapidas que a taxa de simbolos.

Note que ndo ha um valor bem definido que determina a
fronteira entre um desvanecimento lento e um desvanecimento
rapido, bem como entre um desvanecimento seletivo em
freqiiéncia e um desvanecimento plano.

C. Taxa de Cruzamento de Limiar e Duragdo Média do
Desvanecimento

Ressalta-se aqui a importancia do conhecimento da faxa de
cruzamento de limiar € da duracdo média do desvanecimento
[1, p. 223-224] como medidas tteis ao projeto de um sistema
de comunica¢do em canais com desvanecimento. Tais medidas
permitem que sejam obtidas informacdes sobre a freqiiéncia de
ocorréncia de erros em rajada e a quantidade média de
simbolos em erro quando uma rajada ocorre. O conhecimento
dessas informagdes permite o dimensionamento da capacidade
de corre¢do do esquema de codificagdo de canal associado ao
dimensionamento de entrelacadores temporais e/ou em
freqiiéncia (interleaving).

Existem expressdes conhecidas que permitem o calculo da
taxa de cruzamento de limiar ¢ da duragdo média do
desvanecimento, dada wuma distribuicdo particular do
desvanecimento. Entretanto, quando s2o aplicadas técnicas de
reducdo da variabilidade desse desvanecimento (com o uso de
diversidade, por exemplo), estudos analiticos sdo menos
freqlientemente encontrados na literatura. Nestes casos,
estimativas por Monte Carlo podem auxiliar na solugdo do
problema.

D. Aspectos de Simulagdo do Canal Radio-Movel

Neste item comenta-se alguns aspectos relevantes para a
implementacdo de simulagdes do canal radio-moével. Tais
comentarios visam permitir que o modelo de simulagdo
adequado seja escolhido em fun¢do do canal e do tipo de
sinalizagdo do sistema de comunica¢@o, permitindo ainda que
se estabeleca uma solucdo de compromisso entre o modelo
adotado e a sua fidelidade no que diz respeito a representagdo
do canal real.
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1) Canal plano: modelo de desvanecimento multiplicativo

O canal radio-mdvel plano em freqiiéncia € representativo
do cenario onde a banda de coeréncia do canal ¢
significativamente maior que a largura de faixa do sinal
transmitido. O sinal recebido é resultado da multiplicagdo do
sinal transmitido:

r(t) = H(t)x(t) +n(?)

= x(1)B(1)e”” + n(r) ©
onde x(#) € o sinal transmitido, H(#) representa as variagdes
temporais da resposta em freqiiéncia do canal e n(f) ¢ a
componente de ruido aditivo. Sendo complexa, H(¢) contempla
a magnitude do desvanecimento e as rotagoes de fase
introduzidas pelo canal. Por exemplo, para simulacdo do canal
Rayleigh plano, basta multiplicar o sinal transmitido pelo
processo aleatério Gaussiano complexo f(f)exp[j&f)], onde
P(t) € um processo aleatdorio com distribui¢do Rayleigh e &) é
um processo aleatorio com distribuigdo uniforme em [0, 27).
Para o sinal modulado, um canal plano equivale a um canal
com um unico percurso de propagagdo, mesmo que mais de
um percurso realmente exista. Neste ultimo caso as
contribuigdes dos varios percursos se somam no lado da
recepgao, ou seja, os percursos nao sao “discriminaveis”.

2) Canal Seletivo em fregiiéncia: modelo de linha de

atrasos com derivagoes

No canal seletivo em freqiiéncia, a banda de coeréncia do
canal é maior que a largura de faixa do sinal transmitido, Neste
caso os multiplos percursos de propaga¢do sdo discriminaveis
temporalmente, causando dispersdo temporal significativa no
sinal.

O modelo do canal seletivo em freqiiéncias é o modelo de
linha de atrasos com derivacdes (do Inglés, tapped delay line).
Neste modelo representam-se L percursos discriminaveis no
receptor, num valor aproximado dado por L=|W/B, |+1,

onde W ¢é a largura de faixa do sinal e B. é a ja conhecida
banda de coeréncia do canal. Cada percurso sofre um
desvanecimento multiplicativo tal qual aquele associado ao
modelo do canal plano. O sinal resultante ¢ finalmente somado
ao ruido AWGN.

Portanto, o sinal recebido pode ser determinado a partir de:

r(t) = kZL_;gk (t)x(t —%J +n(t)

= iﬁk (t)e”™ %(r —%) +n(t)

k=1

()

A Figura 1 ilustra o modelo de canal seletivo em freqiiéncia.
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Fig. 1 - Modelo do canal seletivo em freqiiéncia (tapped delay line).

3) Simulagdo do canal radio-movel para sinalizag¢do

OFDM

Na maior parte das publicacdes relacionadas a analise de
desempenho de sistemas de comunica¢do com multiplexagio
OFDM em canais seletivos em freqiiéncia admite-se que cada
portadora OFDM esteja sendo afetada por um desvanecimento
plano na freqiiéncia e que, adicionalmente, o desvanecimento
em cada portadora ¢ descorrelacionado do desvanecimento nas
demais portadoras. Além disso, tipicamente admite-se que o
canal seja constante durante todo o simbolo OFDM e que de
um simbolo para o outro ele seja independente.

Essas aproximagdes, embora ndo correspondam ao que
realmente ocorre nos canais reais, tétm o grande atrativo de
simplificar as simulagdes, pois basta gerar processos aleatorios
i.i.d (independentes e identicamente distribuidos) tanto
temporalmente quanto na freqliéncia, uma tarefa bastante
simples.

Entretanto, em canais reais podem-se observar os seguintes
fendmenos:

O Mesmo havendo seletividade em freqiiéncia, dificilmente a
correlagdo entre os desvanecimentos em cada portadora
sera nula. Uma rapida observagdo na respostas em
freqiiéncia apresentada na Figura 4 pode ratificar esta
afirmagdo. Um entrelagamento no dominio da freqiiéncia
pode reduzir a correlagdo entre as magnitudes de
portadoras vizinhas, mas ndo reduzira a correlagio entre as
magnitudes de todas as portadoras - trocando de posicao os
elementos correlacionados de um vetor ndo se reduz a
correlacdo entre estes elementos.

O O desvanecimento por portadora OFDM tendera a ser
plano somente se a largura de faixa de cada portadora
modulada for significativamente menor que a banda de
coeréncia do canal. Assim, dada uma banda ocupada pelo
sinal OFDM, quanto maior o niimero de portadoras, maior
a chance de ocorréncia de desvanecimento plano por
portadora.

O A consideragdo de que o desvanecimento € constante por
todo um simbolo OFDM pode ser critica, principalmente
se a duragdo do simbolo for elevada. Esta seria uma
aproximagdo razoavel somente se a duragdo do simbolo
OFDM for muito menor que o tempo de coeréncia do
canal.
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O A correlagdo temporal entre sucessivos simbolos OFDM
depende diretamente da variabilidade temporal do canal,
ou seja depende também do tempo de coeréncia do canal.
Quanto maior esse tempo de coeréncia, maior a correlagdo
entre simbolos consecutivos. Um entrelagamento temporal
dos simbolos OFDM pode reduzir a correlagdo temporal
entre eles, mas quanto maior o tempo de coeréncia, mais
longo deverd ser o entrelagador, o que, para certas
aplicagdes, apresenta-se como forte limitagao.

Conclui-se entdo que o efeito combinado de um
entrelagador temporal e na freqiiéncia, projetado a luz do
conhecimento do tempo de coeréncia e da banda de coeréncia
do canal, pode levar a uma situagdo bastante proxima daquela
descrita no primeiro paragrafo desta subse¢do. Contudo, essa
aproximagdo podera ser obtida somente se a largura de faixa
de cada portadora OFDM for significativamente menor que a
banda de coeréncia do canal e se a duragdo do simbolo OFDM
for significativamente menor que o tempo de coeréncia do
canal. Note que estas condicdes sdo, até certo ponto,
conflitantes. Note também que limitagdes de atraso podem
inviabilizar a obten¢do da aproximacdo citada, limitando o
tamanho do entrelacador temporal. Note ainda que o
entrelacador na freqiiéncia ndo reduzira a correlagdo entre as
magnitudes das portadoras de um simbolo OFDM; podera
reduzir, sim, a correlagdo entre os desvanecimentos em
portadoras vizinhas.

Para a avaliagdo do desempenho do sistema de comunicagéo
e para o correto dimensionamento do entrelacador
tempo/freqiiéncia, seria util a simulagdo do comportamento
real do canal, com correlagdes percebidas tanto no dominio do
tempo quanto no dominio da freqiiéncia. O comportamento
desse canal pode ser visualizado, como exemplo, na Figura 2.
Observe nesta figura os fendmenos de correlagdo temporal e
na freqiiéncia ilustrados pelas variagdes de magnitude ao longo
destas duas dimensdes.
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Fig. 2 - Seletividade temporal e em freqiiéncia do canal radio-moével.

A simulacdo de um canal real pressupde a simulagdo de sua
resposta ao impulso. Isto leva a necessidade de implementagéo
do receptor com todas as “facilidades” que seriam necessarias
no receptor real para, por exemplo, estimagdo de canal,

equalizagdo no dominio da freqliéncia, extracdo de
sincronismo de portadora e de simbolo, detec¢do coerente.
Nitidamente trata-se de uma simulagdo muito proxima das
condicdes reais de funcionamento do sistema, mas que possui
elevado grau de complexidade. Além disso, tem-se a
dificuldade de “isolar” a influéncia de cada parametro do
sistema dos demais, o que seria Util num processo de
otimizagao de cada parte do receptor, por exemplo.

A alternativa mais viavel em termos de complexidade seria
a simulagdo de um modelo discreto do canal, tanto no tempo
quanto na freqiiéncia. Nesse modelo discreto, cada portadora
modulada, em banda-base, sofreria a influéncia de valores
discretos de magnitude, simulando a influéncia do canal plano
por portadora. Cada simbolo OFDM seria afetado por uma
magnitude constante do desvanecimento temporal, o que
simularia um tempo de coeréncia elevado em comparacdo com
a duragdo do simbolo. A correlagdo entre os variaveis
aleatérias geradas no dominio do tempo e da freqiiéncia
deveria ser controlada para refletir a imperfeigdo do
entrelagador tempo/freqiiéncia.

E possivel obter controle sobre a correlagio temporal das
influéncias do desvanecimento nos consecutivos simbolos
OFDM gerando-se muitas amostras de um fading controlado
pelo espalhamento Doppler do canal e re-amostrando o sinal
gerado com retengdo, numa cadéncia igual a taxa de simbolos
OFDM ou numa cadéncia menor, simulando fading em bloco
(block fading channel).

O controle da correlagdo em freqii€ncia parece ser bem mais
complexo, pois a geragdo de processos aleatorios
correlacionados nao € simples e, de fato, representa uma das
grandes areas de interesse de pesquisas realizadas em todo o
mundo. Algumas dire¢des nesse sentido podem ser
encontradas em [3] e nas referéncias citadas neste trabalho.

A discretizagdo do modelo do canal no tempo pode ser
combinada ou ndo com a discretizagdo no dominio da
freqiiéncia, procurando atingir uma solu¢do de compromisso
entre a complexidade da simulagdo e a fidelidade desta
simulag@o em termos de representagdo do canal.

No classico [4] podem ser encontradas informacdes
detalhadas sobre questdes relacionadas a simulagdo de
sistemas de comunicacdo ¢ & geracdo de varidveis aleatorias,
bem como relacionadas a simulagdo de canais com multiplos
percursos ¢ desvanecimento.

III. MODELOS DE CANAL PARA TVD

Nesta se¢do apresentam-se os modelos de canal
recomendados pela ITU para testes em sistemas de difusdo de
TV via radio. Sdo também fornecidos alguns resultados de
célculo envolvendo os pardmetros apresentados na Secao II,
para um canal radio-movel caracteristico de um sistema de
radiodifusdo de TV nas faixas de VHF e UHF.

A. Perfis de Multipercurso da ITU

Um canal radio-movel terrestre pode ser caracterizado
essencialmente como um canal dispersivo no tempo, resultado
da propagacdo da onda -eletromagnética por multiplos
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percursos. Devido principalmente aos mecanismos de reflexdo,
difra¢do e espalhamento, esta onda chega ao receptor por
varias dire¢des, sofrendo atenuag¢des e atrasos aleatorios,
dependentes da “configuragdo” do ambiente ao redor do
transmissor e do receptor. O desvanecimento por
multipercurso resultante dessa forma de propaga¢do degrada a
comunicagdo, pois pode causar seletividade temporal e em
freqiiéncia no sinal.

Embora a propagagdo por multipercurso possa ser
caracterizada em uma infinidade de ambientes, a ITU sugere
alguns perfis tipicos que podem ser utilizados para o projeto e
os testes de sistemas de radiodifusdo de TV. A Tabela II,
extraida na integra de [5], apresenta alguns perfis de
multipercurso recomendados para testes com recepgdo fixa.
Na Tabela III, também extraida na integra de [5], apresenta-se
o perfil de multipercurso Typical Urban GSM, recomendado
para testes com recepgdo movel. Tais perfis parecem ser
mundialmente reconhecidos como adequados aos testes em
sistemas de TV Digital por sua representatividade em termos
de situagdes tipicas de dificil recepgao do sinal.

Na Tabela IV e no texto que a segue estdo informagdes
adicionais referentes ao perfil CRC.

A Figura 3 ilustra o perfil de multipercurso para o canal
Brasil B e a Figura 4 ilustra a magnitude da resposta em
freqiiéncia para este canal.
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Fig. 3 - Perfil de multipercurso para o canal Brasil B. Espalhamento temporal
rms, Tms = 2,23E-6 segundos
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Fig. 4 - Magnitude da resposta em freqiiéncia para o canal Brasil B. Banda de
coeréncia, B, = 8,98E+3 Hertz

TABELA II
PERFIS DE MULTIPERCURSO PARA TESTES COM RECEPCAO FIXA.
Name Description Paith P;th P';th Pith Pa;h Path 6
Delay (ps) 0 005 04 | 145 | 23 2.8
Uléesl:;n Atten. (dB) | 2.8 0 3.8 0.1 2.6 1.3
Phase 0° 0° 0° 0° 0° 0°
Delay (us) 0 5 14 35 54 75
Uge%;’;g Atten. (dB) | 0 9 | 22 | 25 | 27 | 28
Phase 0° 0° 0° 0° 0° 0°
DVB-T Delay (us) [ 0.5 [ 1.95 | 3.25 | 2.75 | 0.45 | 0.85
(portable | Atten. (dB)| 0 0.1 0.6 1.3 1.4 1.9
reception) | phase | 336° | 9° | 175° | 127° | 340° | 36°
Delay (us) 0 -1.8 | 0.15 1.8 5.7 35
CRC Atten. (dB) [ 0 11 11 1 Var 9
Phase 0° 125° | 80° | 45° | 5Hz | 90°
Delay (ps) 0 0.15 | 222 | 3.05 | 5.86 | 5.93
Brazil A | Atten. (dB)| 0 138 | 162 | 149 | 13.6 | 16.4
Phase 0° 0° 0° 0° 0° 0°
Delay (us) 0 0.3 3.5 4.4 9.5 12.7
Brazil B | Atten. (dB) [ 0 12 4 7 15 22
Phase 0° 0° 0° 0° 0° 0°
Delay (ps) 0 [0.089(0.419 [ 1.506 | 2.322 | 2.799
Brazil C | Atten. (dB) [ 2,8 0 3.8 0.1 2.5 1.3
Phase 0° 0° 0° 0° 0° 0°
Delay (us) | 0.15 [ 0.63 | 2.22 | 3.05 | 5.86 | 5.93
BrazilD | Atten. (dB) | 0.1 3.8 2.6 1.3 0 2.8
Phase 0° 0° 0° 0° 0° 0°
Delay (us) 0 1 2 - - -
Brazil E | Atten. (dB)| 0 0 0 - - -
Phase 0° 0° 0° - - -

Em seguida tem-se uma breve descri¢do dos perfis de
multipercurso recomendados pela ITU.

O Perfil CRC, do Communications Research Centre,
Canada, possui quatro designagdes que representam o mesmo
perfil de ecos em diferentes niveis que, segundo se sabe, foi
implementado para testar de forma exaustiva o desempenho de
equalizadores (fonte: Mr. Tim Laud - Zenith). Mais detalhes
sobre o perfil CRC podem ser obtidos a partir dos comentarios
registrados apos a Tabela IV e nos slides de uma apresentacao
do Sr. Tim Laud durante o A7SC Seminar ocorrido em
Campinas-SP, no CPqD, nos dias 2 e 3/06/2005.

O Perfil Brazil A ¢ baseado no perfil ATTC D, da Advanced
Television Technology Center, representativo do ambiente de
radiodifusdo em termos de amplitudes e comprimento quando
foi criado, hé cerca de 15 anos. No perfil Brasil A o eco mais
distante foi eliminado do perfil ATTC D. Simula um sinal com
multiplos ecos fracos e atrasos pequenos.

No perfil Brazil B tem-se uma situagdo de ecos de grande
atraso relativo e moderadamente fortes (atenuacao maior que 4
dB). E provavelmente representativo de uma recepgio externa
debilitada.

Ja o perfil Brazil C é representativo para ecos de atraso
relativo muito pequeno, porém de grande intensidade. Pode
simular a propagacdo em ambiente montanhoso, sem visada
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direta com o transmissor.

O perfil Brazil D tem-se uma situacao similar a do perfil C
em termos de ecos, porém estes sdo deslocados no tempo se
tornando pré-ecos. Trata-se de uma adequada caracterizagao
de recepcdo interna debilitada.

Com o perfil Brazil E tem-se a possibilidade de avaliagao de
um cenario com rede de freqiiéncia Uinica (Single Frequency
Network, SFN), onde o receptor deve lidar com trés sinais de
mesma amplitude e com atrasos distintos. Este canal simula a
condicdo de recep¢do em um ponto localizado entre trés
transmissores em SFN.

O perfil GSM Typical Urban é recomendado pela ITU para
testes envolvendo recepgdo moével em ambiente tipicamente
urbano.

TABELA III
PERFIL DE MULTIPERCURSO PARA TESTES COM RECEPCAO MOVEL.
Name D"“;‘p“" Path | | Path 2 | Path 3 | Path 4 | Path 5 | Path 6
Delay (ps) 0 0.2 0.5 1.7 2.3 5.0
%yfljl;ﬁl Atten.
GSM (dB) 13 10 12 16 18 20
Fading Rayleigh
TABELA IV
DADOS ADICIONAIS SOBRE O PERFIL CRC.
Multipat Channel Path | Path | Path | Path | Path | Path
h Simulator 1 5 3 4 s 6
Ensemble Parameter
Delay (us) 0 -1.8 | 0.15 | 1.8 5.7 35
#1 0 20 20 10 18
CRC Atten | #2 0 17 17 7 " 15
Dynamic | (dB) | #3 0 14 14 4 12
(ATSC #4 0 11 11 1 9
R.2.1) Lor
lgfselglf 0 | 25 80 |ase| 5 | o0
PP Hz
Delay (us) 0 -1.8 | 0.15 | 1.8 5.7 | 39.8
L N S N
Modified | (dB)
(ATSC #3 0 3 1 1 1 3 9
R.2.2) or
Phase or 0 135 20° | as° 5 90°
Doppler Hz

* Varied to reach TOV

Comentarios sobre o perfil CRC fornecidos pelos senhores
Benoit Ledoux ¢ Yiyan Wu, da CRC:

“The CRC Dynamic ensemble is done with random noise (C/N = 25
dB) "Susceptibility to Dynamic Echoes in the presence of Random
Noise". One has to vary the amplitude of the path #5 for each
scenario. This is the CRC original multi-path ensemble. The CRC
modified is done with random noise injection. You have to find the C/N
ratio for each scenario. See ‘Susceptibility to Random Noise in the
presence of Dynamic Echoes’. Theses 2 ensembles are in the "ATSC
recommended Practice: Receiver Performance Guidelines (A/74)"
document.” [6]. In S/N measurement, the “signal” power is measured
as the main signal path power. Multi-path signal power is not
counted”.

O documento A/74 pode ser encontrado no sitio, cujo

endereco  é:  http://www.atsc.org/standards/practices.html.
Outras recomendagdes relacionadas a testes em sistemas de
TV digital (mais especificamente para o ATSC) também
podem ser encontradas no sitio acima citado.

B. Andlise dos Modelos para Recepgdo Fixa e Movel

Neste item s@o apresentados alguns resultados de calculo do
espalhamento temporal e da banda de coeréncia para os perfis

da ITU, excetuando-se o perfil CRC!. Valores médios e

desvios padrido, bem como os desvanecimentos de Rice’ e de
Rayleigh sao levados em conta nos casos estudados.

Nas analises com perfil dindmico utilizou-se o modelo
WSSUS (Wide-Sense Stationary, Uncorrelated Scattering) [7,
p. 64, 762, 763], no qual a atenuagdo e o deslocamento de fase
do canal associados ao percurso de propagacao localizado no
instante 7; sdo descorrelacionados da atenuacdo e do
deslocamento de fase associados ao percurso de propagagdo
localizado no instante 7. As magnitudes dos percursos foram
variadas com distribuicdo Rayleigh ou Rice. As fases foram
variadas em fun¢@o da distribuicdo das magnitudes: uniforme
para distribuicdo de magnitudes Rayleigh e dependente do
fator de Rice para distribuicdo de magnitudes Rice.

O modelo WSSUS foi utilizado para todos os perfis da ITU,
ndo somente para o Typical Urban GSM. Procurou-se assim
identificar casos extremos em termos de influéncia da
mobilidade e da maior ou menor variabilidade dos percursos
nos valores de espalhamento temporal rms e banda de
coeréncia do canal’. Uma melhor qualificagdo do perfil
Typical Urban GSM a luz dos resultados obtidos pode ser
realizada, permitindo avaliar sua utilizagdo como uma escolha
adequada para a avaliacdo da recep¢do moével num sistema de
radiodifusdo de TV.

O quadro resumo dos resultados é apresentado na Tabela V.
Nesta tabela, B, é a banda de coeréncia do canal, T,y € O
espalhamento de retardo (delay spread), <B>> e Gp. sdo a
média estatistica é do desvio padrao da banda de coeréncia,
respectivamente.

TABELA V
QUADRO RESUMO DOS PARAMETROS DOS MODELOS DE CANAL ITU.
B., Tims, | <Be>, | OBe,
Perfil ITU Fading WSSUS | x10° | x10°| x10® | x10°
Hz S Hz Hz
UK Short Delay Estatico 18,41 | 1,09 — —

'o perfil CRC da ITU foi excluido da analise devido ao fato do autor ndo
ter conhecimento, na data de preparagdo da primeira versdo dos
procedimentos de teste, da lei de variagdo da intensidade e de fase do 5°
percurso do perfil.

2 Um fator de Rice de 10 dB foi utilizado para provocar certa variabilidade
em cada percurso, embora, por definigdo, o fator de Rice seja a relagdo entre
as poténcias do raio em visada direta (ou dominante) e dos raios difusos
(demais percursos). Como alternativa poder-se-ia manter um percurso com
intensidade aproximadamente constante e os demais variando com a
distribuicdo desejada. Esta seria uma forma mais correta de simular a
presenca de visada direta ou de percurso dominante, mas talvez fosse menos
conservadora e, portanto, menos rigorosa.

3 Para obtencio dos valores médios e do desvio padrio na banda de
coeréncia, cada resposta ao impulso foi gerada 1.000 vezes, seguindo a
distribui¢do de probabilidades escolhida para os percursos.
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Rayleigh — — 120,68 [ 4,05
Rice 10 dB — — [ 18,79 | 1,27

Estatico 455 | 440 | — —
UK Long Delay Rayleigh — — | 4,65 ] 2,29
Rice 10 dB — — | 459 | 0,96

Estatico 18,19 | 1,10 | — —
DV?;E lft‘i’g:fble Rayleigh — [ = [2037] 362
Rice 10 dB — — | 18,63 | 1,15

Estatico 1375 145 | — —
Brazil A Rayleigh — — [ 15,15] 7,27
Rice 10 dB — — [ 13,95 | 2,84

Estatico 898 | 223 | — —

Brazil B Rayleigh — — [ 10,05 ] 2,58
Rice 10 dB — — [ 9,13 | 0,75

Estatico 18,43 | 1,08 — —

Brazil C Rayleigh — — [ 20,67 ] 3,85
Rice 10 dB — — | 18,77 | 1,28

Estatico 8,508 | 2,35 | — —

Brazil D Rayleigh — — | 9,81 | 1,91
Rice 10 dB — — | 871 | 0,56

Estatico 2450|082 | — —
Brazil E Rayleigh — — | 31,9 | 13,14
Rice 10 dB — — [ 2552 2,64

Typical Urban GSM Estéti.co 18,69 | 1,03 | — —
Rayleigh — — | 21,67 | 7,81

IV. RuUIDOS IMPULSIVOS EM CANAIS DE TVD

Nesta se¢do aborda-se o modelo de ruido impulsivo adotado
para os testes do MI-SBTVD e interpretam-se os
procedimentos e a apresentacdo dos resultados de testes de
sistemas de TV Digital sujeitos a interferéncia por ruido
impulsivo.

A. Modelos de Ruido Impulsivo

Segundo [8], embora varios modelos para analise da
influéncia do ruido impulsivo em sistemas OFDM tenham sido
propostos na literatura, a recente investigacdo da BBC [9-10]
parece ter sido bem aceita na comunidade académica e
industrial como uma referéncia em termos desses modelos.

As formas de geragdo de ruido impulsivo podem ser
agrupadas em duas categorias: 1) gerag@o pela rede de energia
elétrica ou por indugdo direta no equipamento receptor ¢ 2)
geracdo por captacdo pela antena externa do receptor [10].

Como fonte de ruido impulsivo, na primeira categoria estao
os sistemas de ignicdo de fogdes, os sistemas de controle de
maquinas lavadoras de pratos, os termostatos de aquecedores e
os interruptores de lampadas fluorescentes e incandescentes.
Instalagdes elétricas adequadas e blindagens tendem a reduzir
os efeitos dessas fontes nos receptores de TV. Na segunda
categoria de fontes geradoras de ruido impulsivo se enquadram
os sistemas de igni¢ao por centelhamento (em automoéveis, por
exemplo). Os efeitos produzidos pelo ruido gerado por este
tipo de fonte sdo de dificil reducdo, pois o ruido ¢ acoplado
diretamente ao receptor via antena externa.

Nos relatorios [9] e [10] sdo apresentados varios resultados

da analise de ruido impulsivo. Numa primeira aproximagao
foram realizadas medidas de varias fontes, objetivando
caracterizar o comportamento desse ruido. Em seguida foram
modeladas algumas das fontes principais, levando a geracdo
parametrizada de nove tipos de ruido impulsivo. Uma nova
analise foi entdo efetuada pelos autores, resultando em seis
tipos de teste, correspondentes a seis tipos de ruido impulsivo.

Observando resultados de desempenho reportados em [9] e
[10], procurou-se identificar tipos de ruido que fossem
representativos de um ambiente com recepcao externa e de um
ambiente com recep¢do interna. Além disso, procurou-se
identificar fontes de ruido que representassem extremos em
termos de desempenho dos receptores. Estas medidas foram
tomadas com o intuito de reduzir o nimero de combinagdes de
testes para a prova de conceito do MI-SBTVD.

Dos seis tipos supramencionados foram escolhidos trés para
os testes em questdo. O Teste 1 e o Teste 2 de [10] podem ser
associados a recepgdo externa e interna, respectivamente.
Além destes, o Teste 6 de [10] foi também selecionado, por
representar rajadas de ruido impulsivo de grande duracio®.

Os trés tipos de teste o ruido impulsivo foram gerados como
uma seqiiéncia de rajadas (bursts) de ruido branco gaussiano
chaveado, conforme ilustra a Figura 5, seguindo a
configuracdo de pardmetros mostrada na Tabela VI.

Duragéo da rajada Durag@o dos pulsos (250 ns)
o

Espagamento entre rajadas (10 ms) R \\4 ‘//

Duragdo efetiva da rajada
Fig. 5 - Modelo de geragdo de ruido impulsivo.

TABELA VI
PARAMETROS DE TESTE COM RUIDO IMPULSIVO.
Pulsos por ES'pi'lQH.mCIltO Esrpe.lg:amento Duragdo
TESTE rajada minimo entr*e maximo entEe efetiva (us)
pulsos (us) pulsos (us)
1 1 N/A N/A 0,25
2 2 1,5 45 0,5
6 40 0,5 1 10

* Em uma rajada os pulsos sdo gerados com espacamento uniformemente
distribuido entre os valores minimo e maximo acima especificados.

B. Andlise de Desempenho de Sistemas de TVD sob Ruido
Impulsivo
Segundo [8], a poténcia total de ruido impulsivo interferente
pode ser expressa por:

2

o* =1, = po? ®)

4 Em [9] e [10] detectou-se que ha forte influéncia da duragio das rajadas
de ruido impulsivo no desempenho de receptores de TV digital, até certo
ponto de maneira independente da forma de onda especifica do ruido.
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onde u ¢ a fracdo de cada simbolo (Gtil) OFDM em que ha
1k . 2, A . , .
ruido impulsivo e o; ¢ a variancia desse ruido, estimada na

fragdo de tempo em questdo (ndo em todo o intervalo 1til de
simbolo).

Segundo [10], no contexto do sistema DVB-T quando ha
incidéncia de ruido impulsivo no receptor sua influéncia em
termos de qualidade da imagem dura aproximadamente 10 ms
(tempo de recuperacgdo). Este intervalo coincide também com
o periodo de repeticdo de grande parte das formas de onda
capturadas de geradores de ruido impulsivo, correspondentes
ao processo de ignigdo do combustivel em veiculos com
motores a explosdo. Isto significa que, tendo “atingido” o
receptor, a influéncia do ruido impulsivo perdura cerca de 10
ms. Assim, havendo ou ndo mais incidéncias desse ruido no
intervalo de 10 ms, haverd continuidade da degradacao
observada, pois uma nova incidéncia do ruido ocorrera apds
10 ms, que é a periodicidade de geracdo das rajadas desse
ruido no modelo em questao.

Adaptando este cenario ao contexto em questdo pode-se
entdo admitir que, do ponto de vista de analise do desempenho
final do sistema de TV digital referente ao MI-SBTVD, estaria
ocorrendo uma rajada de ruido de duragdo 7z a cada simbolo
OFDM, o que permite escrever, para o caso:

u=—= )

onde 7, é a duragdo util do simbolo OFDM e 7 é a duragdo
efetiva da rajada de ruido impulsivo (soma das dura¢des de
cada pulso de ruido impulsivo em uma rajada). Conhecidas
estas definigdes, na expressio (8) pode-se melhor definir o

como a variancia do ruido impulsivo no intervalo y7, = 7.
Esta varidncia ¢ a propria variancia do ruido fonte (antes do

’ . . . . 2
chaveamento) do ruido impulsivo, aqui denominada de o; .

A poténcia média do ruido impulsivo pode ser calculada por
meio de:

=L = o, Ll
B Tp

(10)

onde BS (burst spacing) é espacamento entre as rajadas de
ruido impulsivo [10]. Entdo, combinando (8), (9) e (10) tem-
se:

BS 7, BS, BS,

u

. T, 7,

De (11) obtém-se a relagéo sinal-ruido impulsivo equivalente:

(gj =£+1010g(ij
1), I BS

A expressao (12) permite que o desempenho do MI-SBTVD
seja comparado com o desempenho do sistema DVB-T em

(12)

termos de imunidade ao ruido impulsivo: obtém-se o
desempenho a uma dada C/I e desloca-se a curva obtida
10log(BS/T,) para a esquerda. O desempenho observado com a
curva deslocada pode ser comparado com o desempenho do
DVB-T, em termos da qualidade da imagem que seria obtida
com o MI-SBTVD. Esta modificagdo na C/I foi exatamente a
modificac¢do utilizada em [10], 14 denominada de Windowed
C/I, para analise do desempenho do sistema DVB-T na
presenca de ruido impulsivo.

Adicionalmente, segundo [8], a taxa de erro de bit que se
observa na presen¢a de ruido impulsivo ¢ aproximadamente a
mesma que se observaria como resultado de um ruido AWGN
com a mesma energia total por simbolo OFDM. Adaptando
esta informagdo ao contexto, dada uma C/N, ha que se obter
um desempenho equivalente a uma C/I,, para [,, = N =
I(BS/T,).

Para os testes do MI-SBTVD, o gerador de ruido impulsivo
foi conectado a entrada do receptor, juntamente com o gerador
de ruido AWGN. O objetivo ¢ tragar curvas de relagdo entre a
poténcia média de sinal e a poténcia média de ruido AWGN,
C/N, versus a relagdo entre a poténcia média de sinal e a
poténcia média de ruido impulsivo, C//, para uma taxa de erro
de bit determinada (veja passo “c” do procedimento descrito a
seguir), como ilustrado pela Figura 6.

Os seguintes passos devem ser seguidos para a construgao
da curva da Figura 6:

1. ajustar a poténcia média de sinal, C, para um valor
qualquer, porém constante;

2. ajustar a poténcia média do ruido impulsivo, 7, de forma a
se obter o valor de C/I desejado;

3. para o valor de C/I obtido no passo “b”, variar a poténcia
média de ruido AWGN, N, até que se atinja a taxa de erro
de bit média (BER - Bit Error Rate) de 3x10°, medida a
partir do Transport Stream (TS) recuperado. Esta taxa
corresponde ao limiar de visibilidade (TOV - Threshold of
Visibility)> [11, p.29]. Registrar o valor de C/N
correspondente;

4. plotar num grafico similar aquele mostrado na Figura 1 o
ponto referente aos valores de C/N e C/I obtidos;

5. para um novo valor de C/I (novo ponto no grafico),
retornar ao passo ‘“2”, até que sejam obtidos todos os
pontos desejados;

6. caso desejado, efetuar interpolagdo dos pontos obtidos.
Recomenda-se interpolagdo nao linear do tipo spline.

5 Em [6, p. 73-74] tem-se uma definicio bastante interessante para o TOV,
menos subjetiva que aquela baseada em observagdes de uma imagem em um
monitor acoplado ao receptor de TV digital.
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Fig. 6 - Curvas para avaliagdo de desempenho do MI-SBTVD sob ruido
AWGN e ruido impulsivo.

A interpretacdo dos resultados obtidos sera realizada com

base na descricdo das regides identificadas na Figura 1, como
segue:
@ Este comportamento assintético ocorre quando a relagdo
entre a poténcia de sinal e a poténcia do ruido impulsivo (C/I)
tende a infinito. Revela o desempenho do sistema sob a
influéncia do ruido AWGN, numa situagdo correspondente ao
TOV.

@ Quando a relacdo entre a poténcia de sinal e a poténcia do
ruido AWGN (C/N) tende a infinito, revela-se o desempenho
do sistema sob a influéncia do ruido impulsivo, ou seja, revela-
se a minima relagdo C/I suportada pelo sistema para que se
atinja o TOV.

® Esta regido intermedidria das curvas revela o desempenho
do sistema sob teste na presenca de ruido AWGN e ruido
impulsivo, simultaneamente.

(@ Para um mesmo tipo de ruido impulsivo, um deslocamento
na posicdo desta curva revela maior robustez (deslocamento
para a esquerda) ou menor robustez (deslocamento para a
direita) do sistema ao tipo de ruido impulsivo em questdo, em
termos de C/I. A implementacdo de contra-medidas para
combater os efeitos do ruido impulsivo (entrelacamento
temporal, por exemplo), bem como a maior ou menor robustez
de um determinado modo de funcionamento e/ou modulacao
podem ser avaliadas & Iuz da interpretacio desse
deslocamento. Um deslocamento para a esquerda terd como
limitante inferior, em dB, o deslocamento para baixo ilustrado
pela marcagdo de numero 5 (veja logo a seguir), que
representa eventuais melhorias em termos da relagao C/N.

3 O deslocamento deste comportamento assintdtico para
baixo revela melhorias em termos da relagdio C/N
correspondente ao TOV. O valor obtido como melhoria, em
dB, corresponde ao limitante inferior da melhoria que sera
obtida frente ao ruido impulsivo, conforme relatado no item
anterior.

V. NECESSIDADE DE ENTRELAGAMENTO PARA O MI-SBTVD

Esta secdo
entrelagamento

anadlise da necessidade de
caracteristicas dos canais

apresenta a
devido as

apresentados na Tabela VII. A analise realizada e um resumo
dos resultados sdo apresentados a seguir. Estes resultados nao
levam em conta a necessidade de entrelagcamento entre
codificadores devido a presenga de ruidos impulsivos. A
analise e o projeto do entrelagador para a melhoria de
desempenho na presenca de ruidos impulsivos é um dos
assuntos centrais de outro artigo apresentado neste volume.

A. Entrelacamento de Canal

Conforme fundamentado na Sec¢do II, a determinagdo da
necessidade de entrelagamentos depende basicamente dos
seguintes parametros: tempo de coeréncia do canal, duragdo do
desvanecimento, taxa de cruzamento (ou periodo entre
cruzamentos) ¢ banda de coeréncia do canal. A Tabela VII
apresentam os valores da banda de coeréncia definidas para os
modelos de canais brasileiros utilizados nesta analise.

TABELA VII
BANDA DE COERENCIA PARA OS MODELOS DE CANAIS BRASILEIROS.
BRASIL | BRASIL | BRASIL | BRASIL | BRASIL
CANAL A B C D E
BL"
«10°Hz 13,75 8,98 18,43 8,508 24,5

Além disso, o perfil de erros gerados no canal depende
ainda do nimero de portadoras OFDM e das modulagdes
utilizadas nas portadoras OFDM nos modos de segmentagdo
padronizados.

Devido ao grau de complexidade para a determinagdo
analitica de um perfil de erros gerado por um modelo de canal
[12], diversas consideracdes devem ser feitas para a avaliagdo
da necessidade e dimensionamento de entrelagamentos, para
que os codigos corretores de erros tornem-se eficazes no canal
considerado.

Uma abordagem para a determinagdo do perfil de erros
gerado por um canal pode ser resumida de acordo com os
seguintes passos:

1. Determinagdo do numero de estados do canal,

2. Determinacdo do limiar de transi¢do entre estados (limiar
de cruzamento);

3. Determina¢do do tempo médio de duracdo de cada estado;

4. Determinagdo do niimero de bits errados gerados em cada
estado;

5. Ponderagdo do numero de bits errados de acordo com a
banda de coeréncia do canal (para modulagdes com
multiplas portadoras);

6. Avaliacdo da necessidade de entrelacamento de acordo
com a capacidade de correcdo de erros dos codigos
utilizados; e

7. Dimensionamento do(s) entrelagamento(s) (se necessario).

A partir destes passos, as consideragdes feitas em cada
passo sdo apresentadas a seguir. Algumas das consideragdes
podem ser entendidas com o auxilio das Figuras 2 e 7.
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Fig. 7 - Simplificacdo do comportamento dindmico do canal para analise da
necessidade de entrelagamento.

Passo I: Arbitrou-se dois estados para o canal: um estado
“bom”, onde a quantidade de erros gerados ¢ negligenciavel e
um estado “ruim” que ocorre quando ha desvanecimento e
muitos erros sao gerados;

Passo 2: Optou-se por determinar o limiar de transi¢do a
partir da consideracdo feita para o Passo 3 e admitindo-se um
canal com distribuigdo Rayleigh;

Passo 3. Arbitrou-se por fazer o tempo de duragdo do
desvanecimento igual ao tempo de coeréncia do canal
(consideragdo conservadora) [12];

Passo 4: Arbitrou-se para o estado “bom” zero bits errados
e para o estado "ruim" um bit errado para cada simbolo de
portadora transmitida durante este estado;

Passo 5. Arbitrou-se um fator de ponderagdo, devido a
seletividade em freqiiéncia do canal, isto ¢, levou-se em conta
a propor¢ao de portadoras afetadas pelo desvanecimento
seletivo. A banda de coeréncia utilizada foi a menor entre as
encontradas nos modelos de canais para o Brasil (consideracao
conservadora) [1] [12];

Passo 6: Para a determinacdo dos perfis de erros,
considerou-se a capacidade de corre¢do de erros do codigo
LDPC de maior comprimento entre o0s comprimentos
determinados de modo a satisfazer as exigéncias da
segmentacdo. Considerando entdo o tempo de duracdo do
desvanecimento, o tempo de durag¢do de uma palavra codigo e
o periodo entre os cruzamentos de limiar, trés situagdes foram
analisadas.

Tempo de transmissdo de uma palavra cddigo menor ou
igual do que o tempo de duragdo do desvanecimento.

Neste caso admitiu-se que o nimero de bits errados ¢ igual
ao numero de simbolos de modulagdo (DQPSK, QPSK, 16-
QAM ou 64-QAM) necessarios para formar uma palavra
codigo.

Tempo de transmissdo de uma palavra cédigo maior do que
o tempo de duracdo do desvanecimento, porém menor do que
o periodo entre cruzamentos.

Neste caso admitiu-se que o nimero de bits errados ¢ igual
ao numero de simbolos de modulacdo (DQPSK, QPSK, 16-
QAM ou 64-QAM) transmitidos durante o tempo de duracgdo
do desvanecimento.

Tempo de transmissdo de uma palavra codigo maior do que

o periodo entre cruzamentos.

Neste caso admitiu-se que o niimero de bits errados ¢ igual
ao numero de simbolos de modulagdo (DQPSK, QPSK, 16-
QAM ou 64-QAM) transmitidos durante o tempo de duracdo
do desvanecimento vezes o numero de desvanecimentos
ocorridos durante a transmissdo da palavra codigo.

B. Resultados Obtidos para o Entrelacador de Canal

Ainda como uma extensido do comportamento do canal e de
acordo com as consideragdes apresentadas nos passos 2 € 3 na
secdo anterior, determinou-e o periodo de cruzamento para as
mesmas condi¢des de freqiiéncia e velocidade que
determinaram os tempos de coeréncia apresentados na Tabela
1. Estes resultados estdo apresentados na Tabela VIII.

TABELA VIII
PERIODOS ENTRE CRUZAMENTOS DE LIMIAR PARA AS CONDICOES DA TABELA 1
E CONSIDERACOES APRESENTADAS NO PASSO 3 DA SECAO 7.1.

Skm/h | 30km/h | 60km/h | 80 km/h 120 km/h
54 MHz 4,59 s 2,82s 1,15s 530 ms 308 ms
88 MHz | 765 ms 470 ms 191 ms 87,9 ms 51,3 ms
216 MHz | 387 ms 235 ms 95,7 ms 44 ms 25,6 ms
470 MHz | 287 ms 176 ms 71,8 ms 33 ms 19,2 ms
806 MHz | 191 ms 117 ms 47,8 ms 22 ms 12,8 ms

Um resumo dos resultados que correspondem ao caso
extremo, sob o ponto de vista de entrelagamento, ¢
apresentado na Tabelas IX e X, coforme o cendrio a seguir:

1) Transmissdo no segmento central para terminais
portateis no Modo 1

O Modulagdo: DQPSK
O N°de segmentos: 1
O N°de portadoras de dados: 96
O Comprimento efetivo do simbolo: 252 us
O Cddigo interno: LDPC, n =39168, R=1/2
TABELA IX
ESTIMATIVA DE BITS ERRADOS DENTRO DA PALAVRA CODIGO PARA AS
CONDICOES EM 1)
Skm/h | 30km/h | 60 km/h | 80 km/h | 120 km/h
54 MHz 10940 10940 10940 10940 10200
88 MHz 10940 10940 6350 2920 1700
216 MHz [ 10940 7790 3170 1460 1700
470 MHz 9520 5840 2380 2190 1910
806 MHz 6350 3890 1590 1460 1700
TABELA X

PROFUNDIDADE DE ENTRELAGCAMENTO EM NUMERO DE PALAVRAS CODIGO
PARA AS CONDICOES EM /)

Skm/h | 30km/h | 60km/h [ 80km/h | 120 km/h
54 MHz 3 3 3 3 2
88 MHz 3 3 2 1 1
216 MHz 3 2 1 1 1
470 MHz 2 2 1 1 1
806 MHz 2 1 1 1 1

Os seguintes cenarios também foram avaliados seguindo o
mesmo procedimento adotado com referéncia ao cenario /):
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2) Transmissdo no segmento central para terminais
portateis no Modo 1

Modulagao: DQPSK

N® de segmentos: 1

N2 de portadoras de dados: 192

Comprimento efetivo do simbolo: 504 s

Cadigo interno: LDPC, n =39168, R=1/2

OCoD0O0D

3) Transmissdo no segmento central para terminais
portdteis no Modo 3

Modulagao: DQPSK

N® de segmentos: 1

N de portadoras de dados: 384

Comprimento efetivo do simbolo: 1.008 us
Cddigo interno: LDPC, n =39168, R=1/2

D000 D

4) Transmissdo em todos os segmentos no Modo 1
Modulagao: DQPSK
N® de segmentos: 13
N de portadoras de dados: 1.248
Comprimento efetivo do simbolo: 252 s
Codigo interno: LDPC, n =39168, R=1/2

OCoD0O0D

Os resultados das analises sugerem a necessidade de
entrelagamento em 13 combinagdes de velocidade e freqii€éncia
para as condi¢Oes estabelecidas em /), 7 combinacdes de
velocidade e freqiiéncia para as condigdes estabelecidas em 2)
e nenhum entrelagamento para todas as combinagdes de
velocidade e freqiiéncia estabelecidas em 3). Estes resultados
sugerem que a transmissdo para terminais portateis pode ser
feita sem entrelagamento algum utilizando-se o Modo 3 de
transmissao.

Para todas as outras combinac¢des de modo de transmissao e
segmentacdo os resultados das andlises sugerem ser
desnecessarios quaisquer entrelagamento.

Analise preliminares, ndo apresentadas neste trabalho,
indicam que a segmentacdo pode ser otimizada de forma a
diminuir as combinagdes de velocidade e freqiiéncia que
indicam o uso de entrelagamento. De fato, ¢ possivel, sob o
ponto da codificagdo de canal, uma otimizacdo da
segmentacdo de forma que a transmissdo para terminais
portateis possa ser feita sem entrelagamento algum utilizando-
se 0s Modo 2 e 3 de transmissdo e com um numero
significativamente menor de combina¢des de velocidade e
freqiiéncia para o Modo 1. Entretanto, uma segmentacdo
otimizada sob o ponto de vista da codificagdo deve ser melhor
investigado no que diz respeito ao impacto causado sobre
outros parametros de desempenho do sistema.

C. Entrelagamento entre os Codigos RS e LDPC

Torna-se relevante ressaltar que a ndo necessidade de
entrelagamento de canal temporal e/ou em freqiiéncia nao se
estende para a concatenagdo dos codigos RS (Reed Solomon) e
LDPC (Low Density Parity-Check). De fato, durante a fase de
testes do MI-SBTVD, percebeu-se necessaria a inser¢do de um
entrelacador temporal entre tais codigos e de um
desentrelagador na recepgdo, entre os correspondentes

decodificadores. Esta medida teve dois principais motivadores:
a melhoria do desempenho do RS na eliminacdo do joelho
(error floor)® na curva de taxa de erro de bit do LDPC ¢ a
melhoria geral do sistema na presenga de ruido impulsivo.
Num dos artigos deste volume sdo detalhadas as caracteristicas
e os procedimentos de projeto do citado entrelacador.

VI. INFLUENCIA DA CORRELACAO ESPACIAL DA DIVERSIDADE
DE TRANSMISSAO

Nesta secdo sdo descritos os procedimentos para analise de
canais Rayleigh correlacionados [3], de forma a permitir que o
esquema de diversidade na transmissdo seja avaliado do ponto
de vista da influéncia do espagamento entre as antenas, para
recepgao movel (canal Typical Urban GSM).

Do ponto de vista de um dos canais (de uma das antenas
transmissoras até a antena receptora) utilizou-se na simulacao
o modelo WSSUS (Wide-Sense Stationary, Uncorrelated
Scattering), no qual a atenuacdo e o deslocamento de fase
associados ao percurso de propagagdo localizado no instante 7
sdo descorrelacionados da atenuacdo e do deslocamento de
fase associados ao percurso de propagagdo localizado no
instante 7. As magnitudes dos percursos sdo variadas com
distribuicdo Rayleigh e as fases sdo variadas com distribuicao
uniforme. A correlagdo entre os desvanecimentos € provocada
entre as variaveis aleatorias que governam a magnitude e a
fase de um dado percurso de propagacdo, porém em canais
(pares de antenas) diferentes. Ao longo do tempo as variagdes
de magnitude e de fase da resposta ao impulso apresentam
correlagdo controlada pelo espalhamento Doppler do canal,
2fp (ou pelo desvio Doppler maximo do canal, fp).

Objetivando apoiar a interpretacdo dos testes do MI-
SBTVD, os proximos paragrafos apresentam uma analise do
comportamento de correlacdo entre envoltorias Rayleigh em
um sistema com diversidade na transmissdo (estagdo-base).
Esta analise estd calcada em [13, p. 60-66] [14, p. 175-178,
204-205] e [15]. Embora em [13] e [14] a diversidade
considerada seja a de recep¢do, com as antenas localizadas na
estagdo-base, os conceitos envolvidos podem ser aplicados a
diversidade na transmissdo, na estagdo-base, admitindo a
reciprocidade do comportamento do canal. Acredita-se que os
resultados aqui apresentados podem ser aplicados a avaliagao
da influéncia do espagamento entre as antenas de transmissao
do sistema MI-SBTVD, com o esquema de Alamouti 2x1.

Um possivel diagrama de radiagdo das antenas da estagdo-
base (em termos de campo elétrico), pode ser definido pela
fungdo f(x,n) = cos(x)". Este diagrama ¢ mais “aberto” quanto
maior ¢ o raio, @, dentro do qual os obstaculos “espalhadores”
estdo uniformemente distribuidos ao redor do receptor, e ¢é
tanto menor quanto maior a distdncia, b, entre a estacao
transmissora e o receptor, conforme ilustrado na Figura 8.

De fato, A¢ = 2a/b, onde Ap ¢ a largura de feixe no
diagrama de radiagdo no ponto de 3 dB (1/ \/_2), conforme
ilustrado na Figura 8, para varios valores de n. Deve-se
ressaltar que A ndo se refere a abertura de feixe do diagrama

6 Esse joelho corresponde a um comportamento similar a uma saturagio na
taxa de erro de bit, fazendo com que esta seja reduzida apenas de forma
marginal, mesmo com significativos aumentos na relagdo Ep/N.
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de radiacdo real das antenas da estagdo-base, mas sim a
abertura do feixe capaz de concentrar energia no circulo de
raio a (ver Figura 9) e, por conseguinte, no receptor, por meio
dos obstaculos que o circundam. Segundo [13, p. 65] e [14, p.
6], um valor tipico para A¢ estd na casa de 0,01 radianos
(aproximadamente 0,5 graus), ou seja a/b = 0,005. Este valor
se associa ao seguinte cendrio, por exemplo: raio dos objetos
espalhadores, a, igual a 15 metros e uma distancia entre a
estacdo-base e o receptor, b, de 3.000 metros [14, p. 6].

105 75
120 60

135 45

S (x, 1)
S (x,10)
S (x,50)

-

225 315

240 300

255 270 285

Fig. 8 - llustrag@o do padrio de radiag@o das antenas na estagdo-base

Na Figura 9, admitindo 5>>d, A ¢ o angulo formado entre
as duas retas que unem a estagdo-base as partes externas do
circulo de raio a.

Ring of
Scatterers

Fig. 9 - llustracdo do cenario de analise da diversidade espacial

Tendo ainda como referéncia as variaveis definidas por
meio da Figura 9, o coeficiente de correlagdo espacial entre
duas envoltorias com distribuicdo Rayleigh, cada uma
associada a uma das antenas de transmissdo, pode ser
calculado por [13, p. 65]:

2
1fa), d
2\ b A

onde Jy(u) € a Fungdo de Bessel de primeira espécie e ordem
zero ¢ A ¢ o comprimento da onda eletromagnética. Todas as
grandezas operadas em (13) devem ser fornecidas de acordo
com o sistema internacional de unidades, SI.

As Figuras 10 e 11 mostram graficos de correlag@o espacial
em fungdo da razdo entre o espagamento entre as antenas e o
comprimento da onda eletromagnética, d/A, variando-se,
respectivamente, a relacdo entre o raio de localizacdo dos
objetos espalhadores e a distdncia entre a estagdo-base e o
receptor, a/b, e o angulo entre a posicdo do receptor e a reta
que une as duas antenas, &.

Interpretando os resultados da Figura 10, percebe-se que
quando o ambiente que circunda o receptor possui objetos
espalhadores localizados muito proximos (pequeno raio a) ou
a distancia entre a estagdo-base ¢ o receptor, b, ¢ clevada, ter-
se-4 um angulo Ag pequeno e, por conseqiiéncia, para se obter
baixos valores de correlagdo espacial ha que se espacar
significativamente as antenas. Por exemplo, para a/b = 0,005,
coeficientes de correlagdo menores que 0,5 podem ser obtidos
somente com espagamentos maiores que 35A.

Por outro lado, quando o ambiente em torno do receptor €
rico em objetos espalhadores, de tal sorte que a seja elevado,
ou se a distancia do receptor a estagdo-base, b, ¢ reduzida, Ap
serd maior. Por exemplo, para a/b = 0,03, coeficientes de
correlagdo espacial menores que 0,2 podem ser obtidos com
espagamentos entre as antenas da ordem de 10A.

2l a, d 2 _i 2
=J, {;2ﬂ;sen(§)}% 1 708 (&) ]13)

p,(d,0.03)

p,(d,001)

p,(d,0.005) 0.57

p,(d,0.002)

Fig. 10 - Coeficiente de correlagdo espacial em funcdo de d/A e de a/b. &=
90°.

Com base nestes comentarios deduz-se que o desempenho
do sistema de Alamouti sofrera forte influéncia do ambiente no
qual o sistema de radiodifusao de TV digital estara operando.
Ambientes urbanos densos tenderdo a reduzir a correlagdo
espacial entre os sinais das antenas transmissoras a antena
receptora; ambientes suburbanos e rurais deverdo degradar o
desempenho da diversidade de transmissao.

Observando agora a Figura 11 percebe-se que ha forte
influéncia do angulo de localizagdo do receptor em relacdo a
reta que une as antenas de transmissdo. A melhor situagao
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ocorre quando o receptor esta localizado em frente ao
transmissor (& = 90°). De um coeficiente de correlagao
espacial de 0,5, com &= 90°, passa-se a ter p= 0,8 se £=30°.
Estas observagdes sugerem que havera receptores de TV em
condigdes melhores de recepcdo que outros, devido ao melhor
desempenho da diversidade, se estiverem localizados mais em
frente das antenas transmissoras.

p,(d,90)

p(d, 60)

p(d,30) 057

p,(d, 10)

Fig. 11 - Coeficiente de correlagdo espacial em funcdo de d/A e de & a/b =
0,006.

O posicionamento vertical das antenas de transmissdo ¢ uma
solugdo para o problema da influéncia do angulo entre a
posicdo do receptor e a posi¢cdo do transmissor no coeficiente
de correlagdo espacial, posto que & serd praticamente
constante.

O posicionamento vertical das antenas de transmissdao
também € uma solugdo em potencial para que sejam obtidos
maiores espacamentos entre as antenas de transmissdo.
Entretanto, nesta situagdo a abertura do feixe, A¢, torna-se
significativamente menor que aquela que seria obtida com o
posicionamento horizontal das antenas, para um mesmo valor
de a e de b, ou seja Ap << Ao [14, p. 178]. Portanto, para se
obter um coeficiente de correlacdo espacial igual aquele que
seria obtido com o espagamento horizontal, seria necessario
um espacamento vertical muito maior. Além disso, a
disposicao vertical das antenas de transmissdo podera gerar
problemas de cobertura por parte da antena mais proxima do
solo, o que demandaria, por exemplo, a utilizagdo de poténcias
de transmissdo distintas nas duas antenas e um estudo da
influéncia desta medida no desempenho do sistema como um
todo.

VII. CONCLUSOES

A partir dos estudos realizados para a composi¢do deste
relatdrio, podem ser listadas as seguintes conclusdes:
O O canal de radiodifusdo de TV ¢ predominantemente
seletivo em freqii€ncia e lento. A seletividade em freqiiéncia
esta intrinsecamente ligada aos valores de banda de coeréncia
caracteristicos do ambiente, quando comparados com a largura
de faixa de um canal de 6 MHz de TV. A predominancia de
desvanecimento lento deve representar uma situagdo tipica, se
a maioria dos receptores forem fixos ou portateis. Para os
usuarios pedestres e em veiculos, o desvanecimento tendera a

ser mais rapido e certamente seletivo em freqiiéncia.

O A ordem de grandeza da banda de coeréncia ¢ suficiente
para a ocorréncia de desvanecimento plano por portadora
OFDM, desde que o numero de portadoras seja
suficientemente elevado a ponto da banda de cada portadora
ser menor que a banda de coeréncia do canal.

O Embora o desvanecimento tenda a ser plano por portadora
OFDM, ele mantera algum grau de correlacdo em portadoras
vizinhas. Maior correlagdo sera observada quanto mais
elevada for a banda de coeréncia.

O Um modelo do canal equivalente formado pelo canal real
mais o entrelagamento temporal e/ou em freqiiéncia sugere
FEC adequado para canal com fading independente entre os
bits codificados, mais ruido AWGN. Esta constatagdo aponta
para o uso do esquema de codificagdo de canal e modulagdo
BICM (Bit-Interleaved Coded Modulation). Esta conclusio
esta calcada nos estudos efetuados sobre codificagdo de canal
para canais com desvanecimento [16].

O O comportamento até certo ponto “periddico” do canal no
dominio da freqiiéncia sugere inferleaving pseudo-aleatdrio
abrangendo varios simbolos OFDM, mas feito nos bits
codificados. Dessa forma os bits codificados tenderdo a sofrer
desvanecimentos descorrelacionados, elevando o desempenho
do esquema de correcdo de erros.

O Um eventual comportamento de memoria residual do
canal deve ser compensado pelo esquema de correcdo de erros,
posto que limitagdes de atraso, principalmente, ndo permitirdo
que o entrelagamento temporal abarque um nimero muito
elevado de bits.

O A redugdo na profundidade dos desvanecimentos por
conta do uso do esquema STC/MIMO, quando houver
mobilidade do receptor, reduzird a probabilidade de
ocorréncia de rajadas de erros no canal, bem como a duragio
média dessas rajadas.

O Em [5] hd informagdes e recomendacdes tUteis para a
elaboragdo de procedimentos de testes de sistemas de
radiodifusdo de TV, principalmente do ponto de vista da
influéncia do canal de comunicagdo nesses testes. Acredita-se
que seja uma referéncia imprescindivel a validagdo do
desempenho do MI-SBTVD e do SBTVD como um todo.

O Embora este relatorio ndo permita uma visualizagdo de
varias realizagdes da resposta em freqii€ncia do canal em
fungdo da mobilidade do terminal, faz-se uma adverténcia de
que tanto as posi¢cdes dos “nulos” espectrais quanto suas
profundidades variam significativamente de uma realizagdo
para a outra. Na pratica, a taxa dessa variagdo dependera da
velocidade do terminal. Tal variagdo pronuncia-se mais
claramente quando o desvanecimento em cada percurso € do
tipo Rayleigh. A presenca de visada direta ou de percurso
dominante, conforme prevé o modelo de Rice, para uma
mesma poténcia média de recep¢do naturalmente reduz a
variabilidade do sinal. Entretanto, as posi¢cdes dos nulos
espectrais ¢ a profundidade destes nulos ainda sofrem variagdo
temporal.

O Quanto ao perfil Typical Urban GSM, embora sua banda
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de coeréncia e seu espalhamento temporal médios sejam
similares aos parametros correspondentes dos perfis Brazil C e
UK short delay, o desvio padrdo da banda de coeréncia se
assemelha somente ao do perfil Brazil A dindmico Rayleigh.
Portanto, recomenda-se que o perfil Typical Urban GSM seja
incluido no rol de perfis de teste do MI-SBTVD.
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Projeto MI-SBTVD: STC-OFDM e Estimagao
de Canal

Gustavo C. Lima, Francisco J.A. de Aquino, Renato Machado, Bartolomeu F. Uchoa Filho, Mario de
Noronha Neto, Richard Demo Souza e Luciano L. Mendes

Abstract—In 2005, the Brazilian government supported
many research consortia for the development of an
advanced digital televison system for multimedia
broadcasting employing the most recent technologies. One
of the proposals for the physical layer of this system was
entitled Innovative Modulation for the Brazilian Digital
TV System (MI-SBTVD). The MI-SBTVD Project includes
high performance error correcting codes; transmit spatial
diversity and multi-carrier modulation. This paper aimsto
present the transmit diversity scheme, adopted in the M-
SBTVD, which combines Alamouti coding and OFDM
modulation, and the motivation for its adoption.
Information about the pilot subcarrier positioning scheme
implemented in the proposed system, and two possible
approaches to the channel estimation problem will also be
presented. Computer simulation results, using typical
Digital TV channels, show that the proposed schemeisable
to perform close to the case of a perfectly known channel
at thereceiver.

Index Terms—Broadcasting, Digital TV, MIMO, STC-
OFDM, Channel Estimation.

Resumo—Em 2005, o governo brasleiro financiou varios
consorcios de pesguisa no intuito de desenvolver um sistema
avancado de televisio digital que empregasse o estado da arte da
tecnologia de radiodifusdo. Uma das propostas para a camada
fisica foi intitulada Modulacdo Inovadora para o Sistema
Brasileiro de TV Digital (MI-SBTVD). O projeto MI-SBTVD
incluiu cddigos corretores de erro de alto desempenho,
diversidade  espacial na transmissio e  modulacio
multiportadoras. Este artigo visa apresentar o esquema de
diversidade na transmissdo, proposto para o MI-SBTVD, que
combina o coédigo espéacio-temporal de Alamouti com a
modulagdo OFDM, e a motivagdo para sua escolha. Também
ser 8o apresentadas infor magdes relativas ao esquema de inser ¢ao
das subportadoras piloto implementado no sistema proposto e
duas possiveis abor dagens para o problema de estimacgéo de canal.
Resultados de simulagdo computacional usando modelos de canal
de TV Digital mostram que o esquema proposto € capaz de chegar
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a resultados préximos do caso onde ha perfeito conhecimento de
canal no receptor.

Palavras chave— Radiodifusdo, TV Digital, MIMO, STC-
OFDM, Estimacao de Canal.

I. INTRODUCAO

A transi¢do da TV analdgica para a digital vem sendo
discutida desde a década de 80. Atualmente, trés padrdes
ATSC [1], DVB-T [2], e ISDB-T [3], disputam sua ado¢do em
paises que ainda ndo se decidiram por um padrio em
particular. Os sistemas existentes no mercado foram projetados
utilizando tecnologias dos anos 90, portanto fazem uso de
técnicas disponiveis naquela época.

Em 2005, o governo brasileiro financiou diversos
consorcios de pesquisa com o objetivo de desenvolver um
novo padrdo de TV digital que empregasse as mais avancadas
técnicas, recentemente propostas na literatura especializada.
Um desses consorcios, que inclui quatro universidades
(INATEL, UNICAMP, UFSC e UTFPR) e a companhia
Linear Equipamentos Ltda, foi estabelecido em dezembro de
2004. O projeto associado com este consorcio foi batizado de
Modulacao Inovadora para o Sistema Brasileiro de TV Digital
(MI-SBTVD) [4]. O objetivo do MI-SBTVD era o
desenvolvimento de um novo sistema de transmissao para TV
digital que incluisse codigos corretores de erro eficientes,
modulagdo multiportadoras e diversidade espacial. Mais
especificamente, o sistema proposto emprega a técnica OFDM
(Orthogonal ~ Frequency  Division  Multiplexing — —
Multiplexa¢do por Divisdo em Freqiiéncias Ortogonais) [5]
combinada com codificagdo espacio-temporal (STC - Space-
Time Coding) [6] para duas antenas transmissoras.

A técnica OFDM consiste na transmissao paralela de dados
em diversas subportadoras, de maneira que a vazdo transmitida
em cada subportadora seja apenas uma fracdo da vazao total
do sistema.. Em um sistema convencional de transmissdo, com
portadora singela, os simbolos sdo enviados seqiiencialmente
através do canal, de tal forma que todo o espectro destinado é
ocupado durante um curto intervalo de tempo para transmitir
um unico simbolo. A complexidade dos esquemas de recepgio
para os sistemas que empregam portadora singela aumenta
rapidamente com o comprimento da ISI (Intersymbol
Interference — Interferéncia Intersimbolica) introduzida pelo
canal [7]. J& em sistemas que empregam a técnica OFDM, o
comprimento do simbolo e o tempo de guarda introduzido no
sinal transmitido permitem que a recep¢do do sinal seja
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simples, mesmos nos casos onde a ISI ¢ significativa [5].

Canais em que a dispersao temporal é elevada sdo tipicos de
varios sistemas de comunica¢des sem fio, tais como a televisdo
digital terrestre. Esta ¢ uma das razdes pelas quais sistemas
multiportadoras tém se tornado cada vez mais comuns entre os
novos padrdes de comunicacdes, ja que seu emprego reduz a
complexidade = computacional dos  equipamentos e,
conseqlientemente, resulta em menores custos. Pode-se citar
como exemplos de sistemas que empregam o OFDM os
padroes de redes sem fio WiFi [8] e WiMax [9], e os padrdes
de TV digital ISDB-T (Integrated Services of Digital
Broadcasting - Terrestrial - Radiodifusdo Digital de Servicos
Integrados - Terrestre) e DVB-T (Digital Video Broadcasting
- Terrestrial — Radiodifusdo de Video Digital - Terrestre).

Por sua vez, resultados obtidos recentemente na area de
teoria da informagao [10, 11] mostraram que a capacidade de
sistemas sem fio pode ser aumentada através do uso de
multiplas antenas transmissoras e receptoras. Além de
aumentar a capacidade, multiplas antenas podem também
aumentar a robustez frente a um canal de comunicagdo sem
fio. Nessa linha, Tarokh et al. [12] propuseram os chamados
STC’s (Space-Time Codes). Nos STC's, a redundancia ¢
introduzida tanto no espago (através das antenas
transmissoras) quanto no tempo, levando a ganhos de
diversidade e codificagdo. STC's para canais com
desvanecimento plano foram amplamente analisados e podem
ser classificados essencialmente em codigos espacio-temporais
de trelica (STTC — Space Time Trellis Code) [12] e codigos
espacio-temporais de bloco (STBC — Space Time Block
Codes) [13]. Entretanto, o impacto da ISI em sistemas com
multiplas antenas transmissoras ¢ ainda mais severo do que em
sistemas com uma unica antena, devido a sua maior
complexidade na decodificagdo. Diferentes técnicas de
equalizagdo, que visam reduzir o impacto desta interferéncia,
foram propostas e analisadas por varios pesquisadores. Estas
técnicas podem ser classificadas quanto ao uso de portadora
singela ou de multiportadoras. Devido a sua simplicidade de
implementagdo, quando comparados com o caso de portadora
singela, métodos de juncdo da codificagdo espacio-temporal
com a técnica OFDM sdo de grande interesse, principalmente
para esquemas praticos de comunicagdes sem fio a altas taxas
de transmissao, que empregam STC’s.

Devido a sua simplicidade inerente, o foco € na jungdo dos
STBC’s com a modulagio OFDM. Um dos primeiros
trabalhos a considerar esta jung@o foi publicado por Lee e
Williams em [14], onde os autores introduzem o chamado
esquema STC-OFDM, que ¢ baseado no esquema de Alamouti
[6] para obtencdo de diversidade espacial. O esquema de
Alamouti € computacionalmente simples em termos de
codificacdo e decodificacdo, mas requer conhecimento do
canal no receptor para perfeita deteccdo dos sinais
transmitidos. Em outras palavras, o algoritmo de estimagdo de
canal residente no receptor precisa ser capaz de identificar
dois canais independentes, no caso de apenas uma antena
receptora. Dessa forma, no caso STC-OFDM, ¢ necessario o
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uso de um esquema de sinalizagdo de subportadoras pilotos
que permita uma estimagdo robusta do canal, sem um
acréscimo excessivo na complexidade computacional do
receptor quando comparado com o caso de um sistema
operando com apenas uma antena transmissora. Além do mais,
¢ preciso atentar para o fato de que o consumo de energia e o
custo do receptor devem ser os menores possiveis.

Este artigo apresenta a definicdo do esquema de transmissdo
proposto pelo consorcio supracitado, o qual faz uso do
esquema STC-OFDM, e discute diferentes solucdes para a
implementagdo do método de estimagdo de canal. Simulac¢des
computacionais utilizando diferentes perfis de poténcia para
canais de TV digital tipicos do Brasil sdo apresentados. Com
base nos resultados ¢ possivel visualizar os ganhos de
desempenho proporcionados pela exploragdo da diversidade
espacial na transmissao.

II. OFDM

A técnica OFDM remonta a 1966, quando Chang
apresentou sua proposta em [15]. Entretanto, somente na
década de 1990, com o surgimento de processadores digitais
de sinais com alta capacidade, ¢ que este conceito se tornou
popular. Atualmente, o OFDM ¢ a interface aérea de diversos
padrdes de transmissdo digital de banda larga como os padrdes
de audio digital DAB (Digital Audio Broadcasting) [16], de
televisdo digital DVB-T (Digital Video Broadcasting
Terrestrial) [2] e ISDB-T (Integrated Service of Digital
Broadcasting Terrestrial) [3], além dos padrdes Wi-Fi [8] e
Wi-Max [9] de redes sem fio.

A. Principio da Técnica OFDM

Em um canal de comunicagdo ¢ possivel que réplicas
atrasadas do sinal transmitido atinjam o receptor, vindas de
percursos distintos, conforme ilustrado na Figura 1. Seja a
resposta ao impulso do canal dada por:

K-l

h(t)= " 8-y M
k=0

onde 4; e 7, sdo, respectivamente, a atenuacdo e o atraso do

multipercurso k ¢ K ¢ o nimero de percursos entre a antena

transmissora e receptora. A resposta em freqiiéncia deste canal

¢ dada pela transformada de Fourier de (1), ou seja:

K-1

H(jo)= Z_:hk exp(jot, )

2)

A Figura 2 apresenta um exemplo de resposta em
freqliéncia para um canal onde K =2, hy=h;=1, z=0e 71 =
Ls.
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fys(t—1;)

Transmissor

Receptor

Fig. 1 - Canal de comunicagdo com multiplos percursos

Amplitude
=

10 '
1.8 -1 -0.5 u] 0.5 1 1.5
Freqlgncia [Hz]

Fig. 2 - Resposta em freqiiéncia de um canal com multiplos percursos.

Na Figura 2 ¢é possivel observar que, neste canal em
particular, a versdo atrasada do sinal transmitido, também
chamada de ISI, introduz nulos no espectro do sinal. Ao se
modelar um canal de comunicac¢do radiomovel ¢ impraticavel
analisar a sua resposta em freqiiéncia para cada possivel
variagdo do mesmo, uma vez que este tipo de canal ¢é
aleatoriamente variante no tempo. Entretanto, existem
parametros que permitem uma andlise estatistica do seu
comportamento. Um destes parametros ¢ a banda de coeréncia
[17], que € calculada a partir do perfil de poténcias do canal.
Este pardmetro permite uma estimativa da largura de faixa em
que a resposta em freqiiéncia do canal ¢é altamente
correlacionada. A banda de coeréncia do canal é dada por:

BW, =—— 3)

onde 7 ¢é o espalhamento de atrasos médio do canal [17].

A distor¢ao que o canal impde ao sinal transmitido depende
da relagdo entre a sua banda de coeréncia ¢ a largura de banda
do sinal transmitido. A largura de banda de um sinal em banda
passante proveniente de uma modulagdo digital em fase e
quadratura é dada por [18]:

R’ _
BW, = logz(M)(lJra)—Rs (1+a) 4)

onde R, ¢ a taxa de bit do sistema, M ¢ a ordem da modulacao
empregada, R, ¢ a taxa de simbolos na saida do modulador ¢ o
¢ o fator de decaimento do filtro cosseno levantado empregado
[19].

A equagdo (4) mostra que a Unica maneira de diminuir
substancialmente a largura de banda do sinal ¢ aumentando-se
a ordem da modulacdo empregada. Em muitos casos esta
medida ndo pode ser aplicada, pois o aumento da ordem da
modulagdo pode requerer um aumento inviavel na poténcia de
transmissao requerida para a manutencao da taxa de erro de bit
do sistema [19]. Assim, caso a banda de coeréncia do canal
seja menor do que a largura de banda do sinal, este ird sofrer
desvanecimento seletivo. Para minimizar o impacto da ISI, os
receptores devem utilizar um dispositivo adaptativo capaz de
identificar e corrigir as distor¢des causadas pelo canal [17].
Este dispositivo, chamado equalizador, pode se tornar
complexo e caro quando o canal de comunicagdo apresenta
condicdes severas de seletividade em freqiiéncia [20].

O principio basico de uma transmissdo multiportadoras ¢é
dividir a taxa de dados de entrada, que opera a uma taxa de R
simbolos por segundo, em N feixes paralelos operando cada
um a uma taxa de R/N simbolos por segundo. Cada um destes
feixes modula uma subportadora, e estas sdo multiplexadas no
dominio da freqiiéncia. Em geral, estas subportadoras devem
estar espacadas de um valor maior do que a largura de banda
de cada subportadora, ou seja:

Af > BW,,
BV,
N

>

)

>Rm(l+oc)=—RS(l+a)

onde BW,, ¢ a largura de faixa ocupada por uma subportadora
e R, ¢ a sua taxa de sinalizag@o. Realizar o espacamento entre
as subportadoras apresentado em (5), resulta em uma largura
de banda total muito maior do que a ocupada pelo sistema de
portadora singela operando a mesma taxa de simbolos. Uma
maneira de se evitar este problema ¢ garantindo a
ortogonalidade numérica entre as subportadoras, ou seja,
sobrepor seus espectros de freqii€ncia sem introduzir ICI
(Intercarrier Interference — Interferéncia Interportadora). Para
isso, as subportadoras devem atender aos seguintes requisitos:

T
J‘o Cos(coit)cos(cojt)dt =0,paratodoi,jei#j (6)

onde T=1/R,, é a taxa de simbolos de cada subportadora.

Existem diversos espagamentos de freqiiéncia que garantem
a ortogonalidade entre as subportadoras, porém o menor
espagamento possivel é Af = R,. A Figura 3 apresenta o
espectro do sinal OFDM. Note que o espectro do sinal de uma
subportadora é nulo nas freqiiéncias das demais subportadoras.
Além disso, o espacamento Af = R,, garante ao esquema
OFDM uma largura de banda total igual a largura de banda
ocupada por um sinal de portadora singela.

Quanto maior o numero de subportadoras, menor serd a
largura de banda ocupada pelo sinal modulado em cada uma
delas. Com esta reducdo, a influéncia do canal em cada
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subportadora pode ser considerada como a de um canal plano.
Neste caso, ndo existe a necessidade do emprego de
equalizadores de alta complexidade na recepgdo, uma vez que
o canal pode ser modelado por um ganho complexo. A Figura
4 ilustra o efeito do canal no sinal resultante de um sistema de
portadora singela e em um sistema multiportadoras.

Je—4/Ry  fo—2/Ry Je

Freqiiéncia

fet2/Ry  fo+4/Rn

Fig. 3 - Espectro das subportadoras sobrepostas de um sinal OFDM.

:
(b} Desvanecimento em um sistema
portadora vmca

;

{c) Deswanecimento em um sistema OFD freqiéneia

Fig. 4 - (a) Resposta em freqiiéncia do canal. (b) Efeito no sinal transmitido
utilizando uma unica portadora. (c) Efeito no sinal transmitido utilizando
multiplas portadoras.

B. Geragdo e Recep¢do de Sinais OFDM

A primeira abordagem para geragdo de sinais OFDM
consistia em utilizar um conversor serial-paralelo para separar
a seqiiéncia de entrada em N feixes de dados. Cada um destes
feixes modula uma subportadora complexa, formada por um
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seno e um cosseno na mesma freqiiéncia. A soma de todas as
formas de onda moduladas resulta no sinal OFDM. O
diagrama em blocos de um transmissor utilizando esta técnica
¢ apresentado na Figura 5. A seqiiéncia binaria de dados m(?) é
mapeada por um modulador digital em fase e quadratura em
uma seqiiéncia de simbolos complexos ¢, = iy + jgi.. A
componente real do simbolo, #;, que representa o sinal em fase,
modula a cossendide de freqiiéncia w;, enquanto que a
componente imaginaria, ¢;, que representa a componente em
quadratura, modula a sendide também de freqiiéncia w;. Desta
forma, o simbolo OFDM pode ser expresso por:

K-1
s(t): Zik cos(mkt)+qk sen(mkt) (7
k=0
cos(u)ot)
cos(wlt)
s i
i+q Re+&
o ¢,i—1—L »Cpix q
MO [ModuladgrCi=nti% Conversor M= Z ﬁ»
Digital Serial/Paralel sin(w.t)
. 1

sln((uert)

Fig. 5 - Diagrama em blocos de um transmissor OFDM.

Como as fungdes seno e cosseno sdo ortogonais entre si, € 0
espacamento entre as freqiiéncias wy ¢ igual a 2zR,,, de modo
que a condigdo apresentada em (6) ¢ satisfeita, entdo o sinal
OFDM pode ser detectado utilizando um banco de 2N
correlatores, tal como mostrado na Figura 6. Para que as
subportadoras nao interfiram entre si, € necessario que todos
os osciladores apresentados no diagrama da Figura 5 estejam
perfeitamente espagados de Aw=2zR,,. O mesmo € necessario
no receptor e, além disto, o sincronismo de freqiiéncia com o
transmissor deve ser preciso. No entanto, para que o OFDM
apresente vantagens relevantes sobre o sistema de portadora
singela, ¢ necessario que o nimero de portadoras seja elevado.
No padrao ISDB-T, por exemplo, ¢ previsto o uso de 2048,
4096 ou 8192 subportadoras [3]. A implementagcdo deste
nimero de osciladores em sincronismo ¢ inviavel para fins
comerciais. No entanto, ¢ possivel gerar o sinal OFDM de uma
maneira mais simples, aplicando-se a teoria de processamento
digital de sinais. Observando (6), ¢ possivel concluir que o
sinal OFDM pode ser visto como uma série de Fourier
truncada de N elementos, onde as componentes em fase e
quadratura sdo os coeficientes desta série. A Equacédo (6) pode
ser reescrita da seguinte forma:

K-1
S0 =R D (iy + jqi Jexp(—joo, )
k=0

®)

Assumindo que os valores de w; sejam muito maiores que a
largura de banda ocupada pelo sinal, podemos reescrever o
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sinal s(#) da seguinte maneira:

K-1

s@)=R Z(z’k +jqk)exp(—j27tRmkt) exp (—jc)ot) )
k=0

Analisando apenas o termo entre colchetes da equagéo (9), é
possivel perceber que este € um sinal complexo com espectro
definido somente nas freqiiéncias positivas. Tal sinal pode ser
amostrado a uma taxa igual a NR,,, resultando em:

el - j2nk j
S, = ) Cpexp|———m 10
onde m ¢é o indice temporal das amostras do sinal OFDM. A
Equagdo (8) mostra que o sinal OFDM amostrado pode ser
obtido realizando a IDFT (Inverse Discrete Fourier
Transform) dos simbolos c.

O tempo disponivel para que o processador digital realize a
IDFT na transmissdo e a DFT na recepgao ¢ de 7=1/R,,. Com o
aumento do numero de portadoras, o tempo disponivel para
realizar as operacdes envolvidas na IDFT e na DFT aumenta
linearmente, porém, o tempo necessario para realizar estas
operagdes aumenta exponencialmente [5]. Para um numero
elevado de portadoras, a taxa de processamento necessaria
pode inviabilizar a geragdo e a recepcdo do sinal OFDM. Uma
maneira de minimizar o tempo de processamento ¢ utilizar um
algoritmo eficiente para o calculo da IDFT/DFT. Este
algoritmo é denominado de FFT (Fast Fourier Transform) e
permite que o tempo de geragdo/detec¢do de sinais OFDM
seja reduzido, desde que o nimero de portadoras empregado
seja uma poténcia de 2 (N = 2”). A Figura 7 mostra o diagrama
em blocos de um modulador OFDM, enquanto que a Figura 8
mostra o diagrama em blocos de um receptor OFDM.

cos(m,t)

Conversor

Paralelo/Serial |c',=i' +iq' m'(t
} ; (

= — exp(juot)
[ >
m(f) Conversor 1 ™| Conversor s s(f)
—»  Serial/ IFFT Paralelo/ I" 0'0 R{}
Paralelo Serial = © -
—» —»
> —»

Fig. 7 - Diagrama em blocos do modulador OFDM utilizando a IFFT.

exp(jwot) — —
—» —

Conversor m’(t)
Paralelo/ —»{ Detector ——»

") Sy’ | Conversor
U ol | e
Paralelo : : Serial

Fig. 8 - Diagrama em blocos do receptor OFDM.

C. Tempo de Guarda

Como o simbolo recebido é composto de varias amostras,
transmitidas de maneira serial, podemos separar a interferéncia
intersimbdlica (ISI) em duas partes. Uma pertencente a um
simbolo OFDM previamente transmitido e outra pertencente a
versoes atrasadas do proprio simbolo e serd denominada de ISI
auto-interferente. Esta parte auto-interferente resulta numa
seletividade em freqiiéncia dentro da banda total utilizada.
Como a banda total foi subdividida em varios subcanais
planos, estes podem ser equalizados com um unico coeficiente
multiplicativo no dominio da freqiiéncia para restaurar a fase e
a amplitude. Ja a ISI introduzida pelas amostras pertencentes
ao simbolo anteriormente transmitido podem degradar
significativamente a transmissdo devido a quebra de
ortogonalidade do sinal [21], o que resulta em ICI
(Intercarrier Interference).

Para minimizar, ou até mesmo eliminar este problema, um
tempo de guarda ¢ agregado antes do simbolo resultante da
IFFT. Em principio, o tempo de guarda poderia ser um
periodo sem sinalizagdo. Entretanto, caso o tempo de guarda
fosse um periodo sem sinalizagdo, haveria uma quebra da
ortogonalidade entre as subportadoras no caso de ISI. Pelo
fato do simbolo OFDM ser formado por senos ¢ cossenos com
freqiiéncias ortogonais, 0 mesmo se torna periddico a cada T
segundos. Isto significa que o valor da primeira amostra do
simbolo OFDM ¢ sempre igual ao valor da tltima amostra.
Portanto, se o final do simbolo OFDM for copiado para o
inicio do mesmo, ¢ possivel introduzir um tempo de guarda
sem causar descontinuidade temporal, conforme mostra a
Figura 9. Devido a caracteristica de manutencdo da
periodicidade, este periodo de guarda é também chamado de
prefixo ciclico (Cyclic Prefix).

s(?)

LA Y
LA

Fig. 9 - Prefixo ciclico para inser¢do de tempo de guarda.

III. O ESQUEMA CLASSICO DA COMBINACAO DE MAXIMA
RAZAO NA RECEPCAO (MRRC)

O crescimento dos servicos de comunicagdes sem-fio nos
ultimos anos, bem como a demanda por conteudo multimidia
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como imagens e videoconferéncia, demandam o uso eficiente
do espectro de freqiiéncias e requerem conexdes sem-fio
rapidas e confidveis. S8o os chamados servigos de 4 geragdo
[22, 23]. Por outro lado, os terminais moveis estdo se tornando
cada vez menores e mais leves, o que impde uma baixa
poténcia de transmissio. E bastante conhecido que a utilizagdo
de multiplas antenas ndo apenas aumenta a capacidade de
canal do sistema de comunicagdes moveis [10, 11, 25], mas
também da origem a uma outra dimenséo, a dimensao espacial,
com a qual técnicas de codificacdo eficientes podem ser
propostas. Faz-se agora a apresentagdo do MRRC (Maximum
Ratio Receiveing Combining), que sera a base de comparagao
para outros esquemas. A representagdo em banda basica do
modelo classico da MRRC para dois ramos ¢ dada na Figura
10. Considera-se que, em um certo instante de tempo, um
unico sinal s, pertencente a uma constelacao de sinais S, seja
transmitido pela Unica antena transmissora. O ganho do canal
entre a antena transmissora e a antena receptora 0 ¢ denotada
por hy, ¢ o ganho do canal entre a antena transmissora ¢ a
antena receptora 1 ¢ denotado por 4, onde:
h;=a expl)o; ) (11)
onde i = 0, ..., L-1. O sinal presente nas duas antenas ¢
degradado por um ruido aditivo, resultando nos seguintes
sinais recebidos em banda basica:
rp=hs+n; (12)
onde n; representa o ruido, modelado por varidveis aleatérias
complexas, com distribuigdes gaussiana e estatisticamente
independentes. O sinal 7; ¢ entregue ao estimador de canal,
responsivel em obter os coeficientes A, . Para a anélise
analitica do desempenho deste esquema, assume-se que o

estimador de canal ¢ ideal, ou seja, 4; = ;. Finalmente, o sinal

§ dado por:
L1
§=2 rih (13)
i=0
¢ utilizado pelo detector para estimar a informacao
transmitida. Logo, tem-se que:
L-1
§= (s )iy
i=0
. (14)

Uma vez que os ganhos dos canais /; sdo considerados
descorrelacionados, o resultado apresentado em (14) mostra
como o esquema apresentado na Figura 10 garante ganho de
diversidade. Observando o primeiro termo de (14) fica claro
que a probabilidade de todos os coeficientes ¢;> apresentarem
um desvanecimento severo é pequena. E interessante aqui
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ressaltar que a razdo sinal-ruido é proporcional & somatoria
dos termos ;. Esta somatoria pode ser modelada como uma
variavel aleatéria qui-quadratica com 2L graus de liberdade, e
por essa razdo oferece um grau de diversidade igual a L.

Caso o algoritmo de maéxima verossimilhanca seja
empregado em um receptor com duas antenas receptoras, este
decidira pelo sinal s'e S se

dz(ro,hos')+d2(r1,h1s')ﬁ dz(ro,hos")+...

(15)
...dz(rl,hls"), Vs"eS s #s"

onde d*(x,y) é a distdncia Euclidiana quadratica entre os sinais
x ey, que pode ser calculada pela expressdo que se segue:

2 *
d?(x,y)=(x-y)(x-y) (16)
s
ho = apel® T by = aged?
v Y
7 encias n
D—.€_ Intel’fﬂé\ncias e IIltEl'fEl'Ell‘(‘lﬂ_ € 69._1
Ruidos Ruidos
ro = sho + 1 r =shy +imy
Estimador Estunador
do canal by " do canal

Decodificador de
Méxima Verossimilhanga

¢

Fig. 10 - Esquema Classico de Combinac¢do de Maxima Razdo na Recepgdo
(MRRC)

O esquema de combinacdo dos sinais recebidos no receptor
MRRC para o caso de dois ramos é dado por:

% *

Expandindo (15) e utilizando as equagdes (16) e (17), o
receptor decidira pelo sinal s’ e Sse:

2, 2\~ 2 22~
(a0+ocl)|s’| —ss'S(OLO+0L1)|s”| —-ss”,

Vs"eS s"#s’'

(18)

ou, equivalentemente, o receptor decidira pelo sinal s’ € Sse

(02 + 02 —1)l512 + a2(Gos') < (03 + 02 = 1)} ..

...d2(§0,s"), Vs"eSs" #s'

19
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Para o caso de constelagdes PSK

VseS, (20)

N
onde E; ¢ a energia do sinal, a regra de decisfo em (19) pode
ser simplificada para:
d*(5y,8') < d*(5,.5"), Vs"e€Ss"#s' (21)
Fica claro entdo o significado da formagdo do sinal 5 pelo
combinador MRRC, como mostrado na Figura 10. Vale
ressaltar que a razdo sinal-ruido é proporcional a (ap*+ai’),
que ¢ uma variavel aleatoria qui-quadratica com 4 graus de
liberdade, e conseqiientemente oferece um grau de diversidade
igual a 2. A probabilidade da atenuagdo da poténcia inserida

no i-ésimo percurso estar abaixo de um limiar de recepgao y é
dada por:

plo; <v]= | plo;)do=p, . (22)

Logo, a probabilidade de todos os percursos apresentarem
uma atenuacao abaixo do limiar de recepg¢do ¢ dada por:

Pre = Pr P Pryeby, =Py (23)

Para determinar o desempenho de um sistema de

transmissdo digital neste cendrio, ¢ necessario determinar a

energia do sinal e a densidade espectral de ruido na saida do

combinador. Como a densidade espectral de ruido de cada

amostra n; ¢ Ny, tem-se que a densidade de poténcia total ¢é
dada por:

L1
Ny —Nozal‘z- (24)
i=0
J& a energia do sinal na saida do combinador ¢ dada por:
= VA <
T :5s2(ai ) :gszai > (25)
i=0 i=0

onde &, ¢ a energia média dos simbolos da constelagdo

empregada. Portanto, a razdo sinal-ruido na saida do
combinador ¢ dada por:
= L
SNR=T=-=>"a} . (26)
No i=0

Note que este resultado implica que a melhor razdo sinal-
ruido ¢ obtida quando o ganho do i-ésimo brago ¢ multiplicado
pela atenuacdo apresentada no i-ésimo percurso. Isto significa
que o percurso mais atenuado ¢ o menos relevante na
composicdo do sinal que serd entregue ao detector. Outra
observagdo importante ¢ que, uma vez que a razao sinal-ruido

do i-ésimo brago ¢ dada por aiZES / N, , entdo a razdo sinal-

ruido total pode ser vista como a soma das L razdes sinal-ruido

individuais. Deste modo, a razdo sinal-ruido total pode ser
alta, mesmo quando a razdo sinal-ruido de cada brago ¢ baixa.
A probabilidade de erro em um canal com desvanecimento
plano, modelado pela distribui¢do de Rayleigh, pode ser obtida
se a funcdo densidade de probabilidade da razdo sinal-ruido na
saida do combinador for conhecida. Segundo [17], a
probabilidade de erro de simbolo para um esquema MRRC,
que emprega modulacdo BPSK e com 2 antenas na recepcao ¢é

dada por:
2 k
l—pj (l—i-kj(l—i-uj
0k
2 ) =k 2

€. /N
onde p= 85_/—0
1+&, /N,

IV. O ESQUEMA DE ALAMOUTI: DIVERSIDADE NA
TRANSMISSAO
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Em 1998, Tarokh et al. [12] apresentaram uma proposta de
codificagdo que ficou conhecida como codificagdo espacio-
temporal em trelicas (STTC — Space-Time Trellis Code). A
idéia é acomodar a redundancia no dominio temporal, através
de transmissdes sucessivas, ¢ no dominio espacial, nas
diferentes antenas, de modo a se conseguir ganhos de
codificacdo. Tais ganhos resultam em uma economia em
termos de energia de transmissdo para uma mesma
probabilidade de erro, e em um ganho de diversidade, pois sdo
criados caminhos alternativos para a propagagdo da onda
eletromagnética que transporta o sinal de informacdo. Se o
sinal que percorre um dos caminhos ¢ acometido por um
desvanecimento profundo, ha outras copias do sinal que muito
provavelmente ndo se encontram tdo atenuadas, a partir das
quais a informacao podera ser recuperada, produzindo assim o
chamado “ganho de diversidade”. No entanto, a complexidade
de decodificacdo para a STTC ¢ elevada.

Uma técnica muito interessante que explora o uso de
multiplas antenas ¢ conhecida como codificacdo espéacio-
temporal em bloco (STBC - Space-Time Block Codes), cuja
proposta inicial, para duas antenas transmissoras, foi feita por
Alamouti [6]. Esta técnica chamou a aten¢do dos
pesquisadores por sua simplicidade, baixa complexidade de
codificagdo e de decodificagdo e eficacia no que diz respeito a
ganho de diversidade.

A. O Caso de Uma Antena Receptora

A Figura 11 mostra a representacdo em banda basica do
esquema de Alamouti com diversidade na transmissdo. O
esquema usa duas antenas transmissoras € uma unica antena
receptora. Em um dado intervalo de modulagao, dois sinais de
informacao sdo transmitidos simultaneamente a partir das duas
antenas. O sinal transmitido pela antena zero ¢ denotado por
S0, € aquele transmitido pela antena um ¢ denotado por s;. No
periodo de simbolo seguinte, o sinal -s;" é transmitido através
da antena zero, € o sinal so* ¢ transmitido pela antena um, onde
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representa a operagdo de conjugacdo complexa. Essa
estratégia de transmiss@o dos sinais de informagdo sy e s; €
mostrada na Tabela I. Note que dois sinais de informagéo sdo
transmitidos em dois intervalos de tempo, o que representa
uma taxa de transmissdo igual a 1 (simbolo/s/Hz). Note
também que a redundancia ¢ acomodada no espago (antenas) e
no tempo (dois intervalos de modulagdo), dai o nome
codificagdo espacio-temporal.

TABELA 1

SEQUENCIA DA TRANSMISSAO DOS SINAIS Sy E S NO ESQUEMA DE
DIVERSIDADE NA TRANSMISSAO DE ALAMOUTI

Tempo Antena 0 Antena 1
kT So Kl

(k)T s, So.

S0, —s] 51, 85

Tﬁm

fiy = aqedfs

VAR

o, 1 7\/\7

Interferencias e
Ruidos

i

Estimador hio ‘.
doCanal | fy | Combinador
ha hy . &
k. ¥ r

Decodificador de Méaxima
Weroassimilhanga

' !

Fig. 11 - Esquema de Alamouti de Diversidade na Transmissdo com Uma
Antena Receptora

) Interferéncias e

Interferéncias e )-
Ruidos F Mo

Ruidos N
Mo th

F.cluulnrl.nr Ty Combinador
do Canal - i

ok [T

Decodificador de Maxima

B Estimador
do Canal
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Verossimilhanga
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%
Fig. 12 - Esquema de Alamouti de Diversidade na Transmissdo com Duas
Antenas Receptoras
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Considerando um canal cujas variagdes temporais sejam
suficientemente lentas, os ganhos hy(kT) e h(kT) podem ser
escritos como:

(k)= hy (4 )T)= by =g exlion)

hy(kT)=hy ((k +1)T)=h; = oy exp(;6;)
onde T ¢ a duracdo de um simbolo. Os sinais recebidos nos
instantes k7T e (k+1)T sdo, respectivamente:

7'0 :r(kT):hosO +h1S1 +n0

n = r((k+l)T)= —hosl* +h1s0* +n @
onde ny e n; sdo variaveis aleatorias complexas gaussianas,
estatisticamente independentes, representando o ruido no
receptor. O combinador, mostrado na Figura 11, considerando
uma estimagdo perfeita do canal, realiza o seguinte
processamento linear:

~ * * 2 2 * *
So :ho ry +h11’1 =(0L0 +0L1 )SO +h0 ngy +h1n1 (30)
_ * * 2 2 * *

sy =hy vy —hon :(oto +o )51 —hon; +hy ng

que da origem aos sinais §, e §;, os quais sdo enviados ao

detector de maxima verossimilhanca. O detector emprega a
regra de decisdo de maxima verossimilhanca para cada um dos
sinais transmitidos s, € sy, através da regra de decisdo expressa
em (19), ou em (21) para sinais PSK. Os sinais combinados
resultantes em (29) sdo equivalentes aquele obtido do modelo
MRRC de dois caminhos em (17). A diferenca é que a
variancia dos simbolos transmitidos sy € s; € metade da do
caso MRRC, uma vez que agora, consideram-se duas antenas
na transmissdo. Essa reducdo é que permite uma comparagao
justa entre os esquemas de Alamouti com duas antenas
transmissoras e esquema MRRC com duas antenas receptoras.
Entretanto, a ordem de diversidade resultante tanto do
esquema MMRC de dois caminhos, quanto do esquema de
Alamouti com uma Unica antena receptora € igual a dois.

B. O Caso de Duas ou Mais Antenas Receptoras

Suponha agora que seja viavel a instalagdo de multiplas
antenas no receptor. E possivel se obter uma diversidade da
ordem de 2L com duas antenas transmissoras ¢ L antenas
receptoras. Para efeito de ilustragdo serd apresentado
detalhadamente o caso de duas antenas transmissoras e duas
antenas receptoras. A generalizacdo para L antenas receptoras
segue o0 mesmo raciocinio. A Figura 12 mostra a representagao
em banda basica do esquema de transmissdo de Alamouti com
duas antenas receptoras. A seqiiéncia de transmissdo dos
simbolos de informagdo para essa configuracdo ¢ idéntica ao
caso de uma Uinica antena receptora, como mostrado na Tabela
I. A Tabela II define os ganhos dos canais entre as antenas
transmissoras e as antenas receptoras, ¢ a Tabela III define a
notagdo adotada para os sinais recebidos pelas duas antenas
receptoras, onde:
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Ty = hysy + hys; +ng
* *
rl:_hosl +hlSO +n1
(€3]

rz = thO +h3S1 +n2
* *
ry =—hyS, +hysy +n4
e ng, ny, n, € n3 sdo variaveis aleatorias complexas que
representam os ruidos no receptor. O combinador da Figura 12

produz dois sinais que sdo enviados ao detector de maxima
verossimilhanga:

—~ % % * %
SO :ho 7'0 +h1}”1 +h2 7'2 +/’l3l’3

~ * * * * (32)
Sl = hl 7'0 _horl +h3 I”2 —/’l2I’3
Substituindo-se as equacdes apropriadas, tem-se:
~ Ed
Sg = (ocoz +oc12 +oc22 +a32)s0 +hy ng +...
* * *
oy +hy ny +hyng
. (33)

2 2 2 2
Sl :(ao +OL1 +OL2 +a3 )S1+h1 no_...

* * *
whony +hy ny —hyng

Esses sinais combinados sdo enviados ao decodificador de
maxima verossimilhanca, que por sua vez detecta os sinais
transmitidos s, e s; baseado no critério de decisdo exposto em

(15).

TABELA II

GANHOS DOS CANAIS ENTRE AS ANTENAS TRANSMISSORAS E RECEPTORAS

RX() Rx1

TX() h() hz

TX1 h1 h3
TABELA III

NOTAGAO PARA OS SINAIS RECEBIDOS NAS DUAS ANTENAS RECEPTORAS

Tempo Rx, Rx;
kT R() r
(K+1)T R, s

Os sinais combinados apresentados em (33) para o esquema
de Alamouti com duas antenas transmissoras ¢ duas antenas
receptoras sdo equivalentes aos obtidos para o esquema
MRRC de 4 antenas [6]. Portanto, a ordem de diversidade
resultante para os dois esquemas de diversidade ¢ igual a
quatro. E importante observar que da mesma maneira que foi
demonstrado que é possivel se decodificar os sinais utilizando-
se duas antenas receptoras, ¢ possivel demonstrar que, com um
procedimento andlogo, esta técnica pode ser aplicada para o
caso de L antenas receptoras, obtendo-se uma diversidade da

ordem de 2L, quando se tem duas antenas transmissoras.

A Figura 13 mostra as curvas de desempenho referentes ao
esquema MRRC para duas e quatro antenas receptoras, € o
esquema de Alamouti para uma e duas antenas receptoras ¢ a
curva para o caso em que ndo ha diversidade alguma. Em
todos os casos, foi considerado um canal plano, com
desvanecimento quasi-estatico (constante durante um bloco de
simbolos) com distribui¢do Rayleigh. A modulacdo adotada
foi a BPSK. Como dito anteriormente, a poténcia total
transmitida € sempre a mesma, tanto para os dois casos do
esquema MRRC quanto para os dois casos do esquema de
Alamouti considerados na Figura 13. Assim, os esquemas
podem ser comparados de maneira justa. Esta compensagdo
resulta em uma perda de 3 dB do esquema de Alamouti em
relagdo ao esquema MRRC. Isso ocorre tanto no caso de
diversidade 2 quanto no caso de diversidade 4. Apesar disso,
percebe-se que os dois esquemas apresentam o mesmo grau de
diversidade, que ¢ o resultado mais importante, sobretudo
considerando-se que no esquema de Alamouti a diversidade,
ou pelo menos parte dela, encontra-se no transmissor.

_o|[—— Sem div_ (Tx=1Rx=1)
10 " H —— Alamouti (Tx=2,Rx=1)
—— MRRC (Tx=1,Rx=2)
—#¥— Alamouti (Tx=2,Rx=2)
—— MRRC (Tx-1, Rx=4)
I 1 ;
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
SNR

Fig. 13 - Comparagdo do desempenho de erro: MRRC x Alamouti, em canais
com desvanecimento Rayleigh.

V. STC E SFC COMBINADOS cCOM OFDM

Um dos principais problemas relacionado ao esquema
proposto por Alamouti é que o desempenho desta técnica em
canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia tem uma
forte degradacdo devido a quebra na correlagdo entre as partes
da palavra-codigo recebida, a qual é uma condi¢do necessaria
para o bom desempenho deste cddigo. Entretanto, existem
varios canais de interesses praticos que sdo seletivos em
freqiiéncia e, com isso, a associacdo do codigo espacio-
temporal de Alamouti com a transmissdo OFDM vem sendo
muito estudada. A seguir, serdo brevemente apresentadas duas
maneiras de se associar o esquema de Alamouti com a técnica
de transmissao OFDM.

A. STC-OFDM

O esquema OFDM de codificagao espacio-temporal (STC-
OFDM), proposto em [14], utiliza dois simbolos OFDM para
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construir uma matriz de transmissdo espacio-temporal. A
Figura 14 apresenta o diagrama de blocos deste sistema.

De acordo com a Figura 14, pode-se observar que a
transmissdo do sinal codificado sera da seguinte forma: no
primeiro instante de tempo, a antena 0 transmite o sinal ¢;
enquanto a antena 1 transmite o sinal ¢;;;, ambas pela k-ésima
subportadora do n-ésimo simbolo OFDM. No instante de
tempo seguinte, a antena 0 transmite o sinal ", enquanto a
antena 1 transmite o sinal ¢, ambas através da k-ésima
subportadora do (n+1)-ésimo simbolo OFDM. Este esquema
de transmissao ¢ apresentado na Tabela IV.

n-ésimo (n+1)-ésimo
simbolo OFDM  simbolo OFDM
subportadora 0 -C‘,+1
subportadora 1 Ci+2 -C',+3
subportadora 2 | G4 -C‘,+5
subportadora 3 0-7% T‘:ﬂ 4\(
subportadora 4 | gj,g -C j+g
subportadora 5 E Tm:'\‘/ IFFT
subportadora 6 m Tm HO(n} k)
subportadora 7 a TM
subportadora k \L
Receptor
subportadora 0 | Cjyq C'f Hl(n} k)
subportadora 1 | Cjy3 K
subportadora 2 C—»s K
subportadora 3 | Cjy7 m
subportadora 4 Tw m 4\(
subportadora 5 | G411 ml:,‘> IFFT
subportadora 6 E m
subportadora 7 m m
subportadora k

Fig. 14 - Diagrama de blocos de um sistema STC-OFDM.

TABELA IV

REGRA PARA A TRANSMISSAO DE SINAIS UTILIZANDO O ESQUEMA STC-OFDM

Antena 0 Antena 1
Subportadora £ do n-ésimo simbolo
OFDM ¢ cin
Subportadora & do (n+1)-ésimo < o~
simbolo OFDM “ i

Através desta matriz, nota-se que a equacdo (30) pode ser
usada para se obter ganho de diversidade através dos sinais
recebidos. Para se usar esta técnica de transmissdo, ¢ desejavel
que os ganhos do canal complexo entre dois simbolos OFDM
consecutivos estejam altamente correlacionados, sendo essa
correlagdo necessaria para que nao haja perda da
ortogonalidade do esquema Alamouti. Isto significa que este
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esquema ¢ mais apropriado para canais que tenham um tempo
de coeréncia da ordem de grandeza da duracdo de dois
simbolos OFDM.

B. SFC-OFDM

A segunda opgdo de associar as técnicas de STC com
OFDM ¢ utilizar duas subportadoras adjacentes para obter
uma matriz de transmissdo que resulta num esquema OFDM
de codificagdo espacio-freqiiencial (SFC-OFDM), proposto
em [26]. O diagrama de bloco para este esquema pode ser
visto na Figura 15.

n-ésimo simbolo

OFDM
subportadora 0 T‘
subportadora 1 Tnl
subportadora 2 E
subportadora 3 _fo+3 j /
subportadora 4 E
subportadora 5 'C'i+5:> IFFT
subportadora 6 Cisg Ho(n’k)
subportadora 7 ‘C*i+7

subportadora

f<

Receptor
Ha(n,k)

subportadora 0 | Cjyq

subportadora 1 C‘i

subportadora 2 Cis3

subportadora 3 C.,'+2

subportadora 4 Cis |FFT

subportadora 5 c.,+4 C

subportadora 6 Cir7

subportadora 7 C*i+6

subportadora k

Fig. 15 - Diagrama de blocos de um sistema SFC-OFDM.

Segundo a Figura 15, a transmissio do sinal codificado pelo
esquema SFC-OFDM acontece da seguinte maneira: em cada
instante de tempo, a k-ésima subportadora do n-ésimo simbolo
OFDM carrega os sinais ¢; € ¢j;, transmitidos pelas antenas 0
e 1, respectivamente. No mesmo instante de tempo, a (k+1)-
ésima subportadora do n-ésimo simbolo OFDM carrega os
sinais fc*,-ﬂ e c*,-, transmitidos pelas antenas 0 e 1,
respectivamente. A matriz que representa este esquema de
transmissao ¢ apresentada na Tabela V.

Novamente pode-se observar que a equagdo (30) pode ser
usada para se obter ganho de diversidade através de uma
combinagdo dos sinais recebidos. No SFC-OFDM ¢ desejavel
que os ganhos do canal complexo entre subportadoras
adjacentes estejam altamente correlacionados, isto significa
que a medida que a banda de coeréncia do canal diminui, o
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desempenho de sistemas que utilizam esta técnica sofre uma
degradagao.

As técnicas STC-OFDM e SFC-OFDM descritas podem
atingir ganhos de diversidade igual ao esquema de Alamouti
para canais quase-estaticos e ndo seletivos em freqiiéncia,
mantendo uma baixa complexidade no transmissor € no
receptor. Pelo exposto acima, o cendrio em que uma delas
apresenta o melhor desempenho pode ndo ser o mais propicio
para a outra. A técnica STC-OFDM pode ser aplicada em
canais muito seletivos em freqiiéncia, porém quando as
caracteristicas do canal variam rapidamente no tempo, seu
desempenho ¢ prejudicado. A técnica SFC-OFDM, por outro
lado, é pouco sensivel as variagdes temporais do canal, mas
exige baixa seletividade em freqiiéncia. Sendo assim, optar por
uma das técnicas apresentadas depende fortemente do canal
utilizado. Na se¢do VII serdo apresentados resultados de
simulacdo para o caso dos canais que representam os
ambientes encontrados na TV digital brasileira [4, 27],
descritos nas tabelas VI e VII. Conforme sera apresentado,
estes canais apresentam desvios Doppler predominantemente
baixos [4], enquanto que as seletividades em freqiiéncia sdo
predominantemente moderadas ou altas, dependendo da
situacdo. Portanto, o esquema adotado no padrdo MI-SBTVD
foi o STC-OFDM. O resultados de simula¢do corroboram na
decisdo pelo esquema adotado.

TABELA V

REGRA PARA A TRANSMISSAO DE SINAIS UTILIZANDO O ESQUEMA SFC-OFDM

Antena 0 Antena 1
Subportadora & do n-ésimo simbolo
OFDM ¢ cinl
Subportadora (k+1) do n-ésimo i )
simbolo OFDM 1 !

VI. ESTIMACAO DE CANAL

Como citado anteriormente, uma das grandes vantagens do
esquema de codificagdo proposto por Alamouti ¢ a
simplicidade dos algoritmos de codificagdo/decodificagao.
Entretanto, em uma aplicagdo pratica de comunicag¢ao sem-fio,
varias suposi¢des feitas até o momento ndo se mantém ideais.
Um exemplo é a suposi¢do de ganho de canal constante
durante o periodo de recepg¢do de uma palavra codigo, cujas
implicagdes no caso pratico sdo a quebra da ortogonalidade do
simbolo OFDM [21] e da palavra codigo Alamouti. Além
desta, uma suposicdo irrealizdvel em aplicagdes praticas € a de
perfeito conhecimento do canal no receptor. Portanto, na
pratica, estimativas dos ganhos de canal devem ser obtidas
através de um algoritmo adequado. Existem varios esquemas
de estimagdo de canal na literatura para o caso de uma
transmissio OFDM SISO (Single Input Single Output). A
seguir serdo apresentados alguns destes esquemas, juntamente
com uma breve analise das implicagdes da escolha de um deles
para a aplicacdo em estudo. Sera apresentado também um
esquema de estimagdo de canal para o caso de uma
transmissdo em portadora singela utilizando codificacdo
espacio-temporal de Alamouti em canal plano. Finalmente,

sera apresentada uma proposta de adaptacdo dos esquemas de
estimagdo de canal em transmissdes OFDM para o caso STC-
OFDM.

A. Estimag¢do de canal utilizando simbolos piloto

Da mesma maneira que ¢ feita para o caso de transmissdes
em portadora singela, alguns esquemas utilizam simbolos
OFDM no inicio de um pacote de transmissao para a obtengdo
da estimativa de canal, ajuste de sincronismo, etc [28]. Nesta
classe de algoritmos, a freqiiéncia em que estes simbolos de
treinamento sdo transmitidos deve respeitar o teorema da
amostragem de Nyquist. Portanto, considerando um canal com
maximo desvio Doppler igual a f;, o intervalo de transmissao
entre dois simbolos pilotos ndo deve ser superior a 1/(2f;). No
caso de um desvio Doppler igual a 90 Hz, que representa a
pior situagdo segundo os requisitos técnicos de mobilidade do
MI-SBTVD [4], onde um usudrio se move com uma
velocidade igual a 120 Km/h sintonizando o canal UHF 69
(portadora proxima de 800 MHz), o intervalo de retransmissao
de piloto deveria ser menor que 5,56 ms. Considerando o
sistema proposto, onde a duragdo minima de um simbolo
OFDM ¢ igual a 260 us (2048 subportadoras e tempo de
guarda igual a 7/32), um simbolo piloto deveria ser
transmitido a cada 20 simbolos OFDM, aproximadamente.
Para comparar diferentes esquemas, sera utilizado o seguinte
critério para a eficiéncia de transmissao:

n° de Simbolos Piloto
n=1- (34)
n° de Simbolos Transm. (Piloto + Dados)

Portanto, neste caso, a eficiéncia de transmissdo seria de
1n=95%. No pior caso, onde um simbolo OFDM tem duracao
igual a 1,26 ms (8192 subportadoras e tempo de guarda igual a
T/4), um simbolo piloto deveria ser transmitido a cada 4
simbolos OFDM, resultando numa eficiéncia de transmissdo
igual a #=75%. Caso o problema de eficiéncia de transmissao
fosse desconsiderado, e o periodo de amostragem do canal
fosse maior que quatro simbolos, restaria ainda um problema
relativo & implementagdo, pois quanto maior o periodo de
amostragem do canal, maior seria o requisito de memoria para
possibilitar a utilizagdo de interpolagdo temporal. Além disso,
quanto maior for o periodo de amostragem, maior também sera
a descorrelagdo entre o ganho do canal e o seu valor estimado
nos instantes entre dois instantes de amostragem. Isso ¢
provavel, uma vez que o filtro interpolador apresenta um
compromisso entre complexidade e desempenho. Portanto, em
realizagdes praticas, existem erros de interpolagdo na
estimagdo que degradam o desempenho do sistema,
especialmente no caso do decodificador Alamouti, em que os
erros de estimagdo do canal resultam num desacoplamento
imperfeito dos sinais transmitidos.

B. Estimagdo de canal utilizando subportadoras piloto

Outra classe de algoritmos de estimag@o de canal para
transmissdes OFDM utiliza subportadoras piloto espalhadas
no espectro irradiado. Entre os padrdes que utilizam este
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esquema podemos citar o 802.11a (Wi-Fi) [8], e o padrdo
DVB-T [2] no caso das subportadoras piloto continuas. Assim
como no esquema de interpolagdo temporal, esta amostragem
da resposta em freqiiéncia do canal deve obedecer a freqiiéncia
de Nyquist. Conforme (2) a resposta em freqiiéncia do canal
pode ser representada por uma soma de exponenciais
complexas, onde a freqiiéncia de cada componente ¢
determinada por seu atraso 7. Conseqiientemente, a maxima
freqiiéncia deste sinal ¢ wr; onde 7; ¢ o maior atraso imposto
pelo canal com multipercursos. Considerando que o atraso 7;
seja multiplo do periodo de amostragem, tem-se uma maxima
freqliéncia normalizada da resposta do canal igual a 7;/(T,N),
onde 7; é o periodo de amostragem, e N o numero de
suportadoras utilizadas. Portanto, o espagamento minimo entre
subportadoras piloto deveria ser de T,N/(27;).

Considerando o pior caso que ndo resulta em interferéncia
intersimbolica, ou seja, um z; igual a maior duragdo possivel
para o prefixo ciclico (tempo de guarda igual a 7/4), tem-se
um espagamento minimo igual a 2. Neste caso, para cada
portadora de dados teriamos uma piloto, ou seja, uma
eficiéncia de transmissdo 7=50%. Caso se considere, no
célculo do espacamento das subportadoras piloto, um atraso
maximo 7;=12,7 us, que ¢ o maior atraso do canal Brazil B e
também o maior entre os canais Brazil A-E [4, 27], um
espagamento minimo entre as subportadoras piloto de 22 seria
necessario. Este espagamento resultaria em um #=95,5%.

Embora o critério de Nyquist seja util para se avaliar a
questdo da amostragem do canal, tanto no dominio temporal
quanto no da freqiiéncia, deve-se considerar que este
espacamento minimo ndo deve ser utilizado. Tal amostragem
necessitaria de um filtro interpolador ideal para uma perfeita
reconstrugdo do sinal. Na pratica existe um compromisso entre
a complexidade computacional do interpolador e seu
desempenho. Um critério bastante adotado atesta que uma
freqiiéncia de amostragem de 2,5, ¢ realizavel, e que uma
amostragem de 4f,,,. ¢ desejavel [29]. Caso este ultimo critério
fosse adotado, o espagamento entre pilotos necessario no caso
do canal Brazil B, para uma FFT de 2048 pontos, seria de 11
subportadoras, o que resulta em uma eficiéncia 7=90,9%.

C. Estimagdo de canal utilizando subportadoras
espalhadas

Além das abordagens de estimag@o de canal apresentadas
anteriormente, existe um outro esquema que pode ser
implementado nos casos onde o tempo de coeréncia do canal é
maior do que varios simbolos OFDM. Este tipo de estimagao
de canal é empregado em varios padrdes como, por exemplo, o
ISDB-T [3], 0 802.16 (WiMax) [9], e 0o DVB-T [2].

Neste esquema, as subportadoras piloto sdo dispostas no
espectro, porém suas posi¢des sdo deslocadas a cada simbolo
transmitido. Assim, tem-se uma periodicidade temporal no
posicionamento de uma subportadora piloto na posicdo £ do
espectro, a0 mesmo tempo em que existe uma periodicidade
no posicionamento das subportadoras piloto no espectro. A
Figura 16 apresenta o esquema de posicionamento das
subportadoras piloto utilizado no padrio ISDB-T, onde o
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espagamento entre as subportadoras piloto ¢ de 12, resultando
em uma eficiéncia #=91,7%. A periodicidade temporal ¢ igual
a quatro simbolos OFDM.

@ Subportadoras Piloto

indice de Subportadoras O Subportadoras de Dados

»
>

m .OOOOOOOOOOO‘COOOOOOOOOOé{iIOzOOOOOOOO
000000000000 000@00000000000@000000
00000000000 0000000@00000000000e000
000000000000 000000000e00000000000e

m+4@00000000000000000000000@000000000
000@00000000000000000000000@000000
\ 4 000000@00000000000@00000000000e000

Simbolos OF DM

Fig. 16 - Posicionamento das subportadoras piloto no padrdo ISDB-T.

Com este esquema de posicionamento das subportadoras
piloto ¢ possivel um melhor aproveitamento das caracteristicas
de correlagdo do canal. Considere, por exemplo, um canal cujo
desvio Doppler seja tdo baixo que possamos considera-lo
invariante num periodo de quatro simbolos OFDM. Neste
caso, a utilizacdo das ultimas quatro estimativas de canal, nas
suas respectivas posi¢des piloto, poderia levar a um
espagamento entre subportadoras no espectro igual a trés, sem
que fosse necessario aumentar o numero de subportadoras
piloto. A conseqiiéncia deste aumento virtual de subportadoras
piloto é um aumento na resolu¢do da amostragem no dominio
da freqiiéncia, permitindo entdo o emprego de um interpolador
de menor complexidade. Outros possiveis beneficios podem
ser obtidos a partir deste esquema de posicionamento das
subportadoras piloto. Em [30] sdo apresentados alguns
exemplos de algoritmos para a interpolacdo bidimensional.

D. Estimacgdo de canal em sistemas MISO

No caso de uma transmissdo que emprega a codificag@o
espacio-temporal, o algoritmo empregado deve identificar os
varios canais existentes entre o transmissor ¢ o receptor. No
caso de uma codificagdo Alamouti, onde sdo empregadas duas
antenas na transmissdo e uma na recepg¢do, tem-se um sistema
denominado MISO (Multiple Input — Single Output). Neste
caso, o sinal recebido ¢ igual a soma dos sinais transmitidos
por cada antena, sendo necessario, portanto, o desacoplamento
do efeito de cada um dos canais. Uma possibilidade para a
estimagdo de cada canal seria a alternancia entre as antenas
transmissoras, de modo que somente uma delas transmitisse a
informagdo piloto em um dado instante de tempo.

Outra possibilidade ¢ a utilizacdo da caracteristica de
ortogonalidade do codigo de Alamouti. Sejam r, e r;, dados
por (29), e sy e s; as informagdes a serem codificadas. Caso s,
=s; = p, onde p é um valor real, assumindo que os canais sdo
planos, e que ndo ha variagdo dos mesmos num intervalo
correspondente ao periodo de sinalizagdo de uma palavra

codigo, pode-se obter as estimativas };0 e };1 a partir das

equacdes (29). Logo:
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r_To—n

ho =
2p

Ty +1

2p

(35)
hl =
Substituindo 7, e »; em (35) tem-se:

ho_loprhptngthyp=hp-n
0=

(36)

Fica visivel nesta equagdo o efeito do ruido aditivo sobre a
estimativa do canal. De maneira andloga ¢ possivel obter o

valor de };l. Este erro de estimagdo de canal para o caso da

I3

informagdo piloto é uma das componentes do erro de
estimagao total que sera discutido adiante.

E. Posicionamento das subportadoras piloto no sistema

proposto MI-SBTVD

O esquema de estimagdo de canal apresentado
anteriormente ¢ adequado para o caso de um canal sem efeito
multipercursos, que ndo ¢ o caso de um sistema de TV Digital.
Entretanto, como o esquema proposto STC-OFDM pode ser
interpretado como a multiplexagdo em freqiiéncia de varios
canais de transmissdo planos que empregam a codificagdo
Alamouti, podemos adaptar um dos esquemas de estimacao
OFDM-SISO para o caso MISO STC-OFDM. Devido as
vantagens apresentadas pelo esquema de subportadoras piloto
espalhadas, optou-se por esta no sistema proposto. Entretanto,
a mudanca na posi¢do das subportadoras piloto s6 pode ser
realizada a cada palavra codigo transmitida, ou seja, a cada par
de simbolos OFDM transmitidos. A Figura 17 apresenta o
arranjo das subportadoras piloto no plano espago-freqiiéncia.

@ Subportadoras Piloto

indice de Subportadoras O Subportadoras de Dados
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Fig. 17 — Posicionamento das subportadoras piloto no sistema proposto MI-
SBTVD

O espagamento entre subportadoras piloto é de 12, como no
caso do padrio ISDB-T, resultando em uma eficiéncia de
transmissdo de 91,7%. Um deslocamento de trés posi¢des da
subportadora piloto ocorre a cada par de simbolos OFDM
transmitidos, portanto o periodo em que uma subportadora ¢é
novamente alocada para a transmissdo de um simbolo piloto é
de oito simbolos OFDM. Dessa forma, temos um esquema de
estimagdo de canal MISO onde a resolucdo em freqiiéncia ¢

igual & do sistema ISDB-T, porém com metade de sua
resolugdo temporal. A seguir ¢ apresentado o algoritmo de
interpolacdo linear, que serd explorado em dois possiveis

esquemas de estimacao de canal.

F. . Interpolagdo Linear

Seja um conjunto de pontos definidos em um plano (x,y). O
interpolador linear, como o seu proprio nome sugere, assume
que este conjunto de pontos pode ser descrito por uma funcao
linear (x,f{x)), onde f(x) = y = ax+b. Portanto, a partir de dois
pontos conhecidos {(x1,1);(X1+a,V1+4)}, € possivel estimar os
valores y, através da seguinte equacao:

_ (V1sa _)’1)(

X, = X))+ (37)
(x1+A _xl)

Yn

No dominio discreto, ¢ possivel ainda representar a
interpolagdo linear a partir de uma insercao de D-1 zeros entre
os dois valores conhecidos seguido de uma convolugdo com a
fun¢do u(n), definida por:

s se0<n<D
(38)
, seD<n<2D-1

onde D é o fator de interpolagdo. Esta representacdo ¢
interessante, pois permite a interpretacdo da interpolagdo
linear como uma operagdo de filtragem, comum em
processamento de sinais digitais.

G. Esquemas de Interpolagdo Linear Unidimensional e
Bidimensional

Existem duas principais fontes de erro no processo de
estimagdo do canal. A primeira delas é causada pelo ruido,
como apresentado em (36). Além deste, caso fosse possivel
uma perfeita estimagdo de canal nas subportadoras piloto,
existiria ainda uma segunda fonte de ruido resultado da
diferenca entre a resposta em freqii€ncia do canal nas
subportadoras de dados e aquela estimativa obtida pela
interpolagdo [31]. Este erro é diretamente proporcional a
distancia entre as subportadoras piloto. Considerando o caso
da interpolagdo linear isto ¢ facilmente verificavel, pois quanto
maior a amostragem de uma fung@o qualquer, mais proximos
os valores entre amostras estardo de uma reta definida por
estes pontos.

Neste artigo serdo apresentados os resultados do sistema
para dois esquemas de interpolagdo, sendo que ambos
empregam o interpolador linear. No primeiro caso,
denominado de interpolagdo linear unidimensional, o
interpolador linear opera no dominio da freqiiéncia, ¢ uma
estimativa do canal é obtida a cada par de simbolos piloto
transmitidos. Neste caso, o espagamento entre subportadoras
piloto € igual a 12, e os efeitos da variagdo do canal entre
simbolos ndo afetam a interpolagdo diretamente.
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No segundo caso, denominado de interpolagdo linear
bidimensional em cascata, primeiro se aplica a operacdo de
interpolagdo linear no dominio temporal nas estimativas
obtidas a cada par de simbolos OFDM. Posteriormente aplica-
se uma nova interpolacdo linear, agora no dominio da
freqiiéncia onde agora ter-se-4 um espacamento de 3. A Figura
18 mostra este procedimento.

H(m-6, k) ®00000000000@000000000000000000 X(.25
H(m-4,k) 000®000000000000000000000000000 X(.50
H(m-2, k) 000000000000000000000000000000@ X(.75
H(m,k) 0000000000000000000008000000000 X1.00
H(m+2,k) ®000000000000000000000000000000 X(.75
H(m+4,k) ©00®00000000000@000000000000000 X(),50
H(m+6,k) ©000008000000000000000000000008 X(.25

Estimativas das

Posicdes Piloto
g ©00000000000000000800800000800e l -

Fig. 18 — Interpolag@o bidimensional em cascata

Esta abordagem apresenta a vantagem de aumentar a
resolugdo no dominio da freqiiéncia, a partir da interpolacao
no dominio temporal, resultando assim em um melhor
desempenho do interpolador. Entretanto, a interpolacio
temporal s6 sera efetivamente vantajosa caso o maximo desvio
Doppler permita que as estimativas obtidas em cada par de
simbolos OFDM sejam validas para todos os demais simbolos
que compdem o bloco envolvido no processo de interpolacao.
Uma desvantagem deste esquema é sua maior complexidade
computacional e maior laténcia, que no caso da situagdo
apresentada serd de 7 simbolos OFDM. Os resultados de
desempenho destes esquemas de interpolagdo, aplicados ao
sistema proposto sdo apresentados na segao a seguir.

VII. RESULTADOS E SIMULACOES

Com o objetivo de avaliar o desempenho do sistema
proposto, em diferentes situagdes de canal, utilizou-se os perfis
de multipercurso dos canais Brazil A, Brazil B e Brazil E
definidos em [27] e reproduzidos na

Tabela ViI. A Tabela VI apresenta as bandas de coeréncia
(BC) média dos canais da

Tabela VviI. O perfil de multipercurso do canal Brazil A
reflete as situagdes nas quais uma antena receptora externa ¢é
empregada, enquanto que o perfil de multipercurso do canal
Brazil B considera o uso de uma antena receptora interna. No
caso do perfil de multipercurso do canal Brazil E ¢
considerada uma situagdo pouco provavel, mas plausivel de
um receptor localizado em um ponto eqiiidistante de trés
transmissores em uma rede SFN (Single Frequency Network).
O canal Brazil A tem uma seletividade em freqiiéncia que
pode ser considerada moderada, enquanto que o canal Brazil B
tem um dos mais seletivos perfis de multipercursos entre
aqueles definidos em [27]. J&4 o canal Brazil E apresenta a
menor seletividade. Portanto, os canais Brazil A, Brazil B e
Brazil E s3o bem representativos das situacdes de seletividade
média, alta e baixa, respectivamente.

Nas simula¢des considerou-se a freqiiéncia da portadora em
800 MHz ¢ espalhamentos Doppler de 12, 44 ¢ 89 Hz, que
correspondem a velocidades de 10 km/h, 60 km/h e 120 km/h,
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respectivamente. Os demais pardmetros de simulagdo sdo:
modulagdo QPSK, comprimento da FFT/IFFT de 2048
amostras para o simbolo OFDM, ciclo prefixo de 128 amostras
e periodo de amostragem de 63/512 ps. Considera-se, ainda,
um canal do tipo WSSUS (Wide Sense Stationary
Uncorrelated Scattering), com o desvanecimento de cada
multipercurso modelado por uma distribuicdo do tipo
Rayleigh, obtida a partir do modelo de Jakes [32, 33].

TABELA VI

BANDA DE COERENCIA DOS CANAIS BRAZIL A-E

Canal Brazil A B C D E
BC média (kHz) 20,68 10,05 | 20,67 | 9,808 | 31,9
TABELA VII

PERFIS DE MULTIPERCURSO DA ITU

Nome | Descricao Path 1 Path 2 Path 3 Path 4 Path 5 Path
6
Atraso (us) 0 0,15 2,22 3,05 5,86 5,93
Canal
A Aten. (dB) 0 13,8 | 16,2 | 149 | 13,6 | 164
Atraso (us) 0 0,3 3,5 4.4 9,5 12,7
Canal
B Aten. (dB) 0 12 4 7 15 22
Atraso (us) 0 0,09 0,42 1,51 2,32 2,80
Canal
C Aten. (dB) 2,8 0 3.8 0,1 2,5 1,3
Atraso (us) 0,15 0,63 2,22 3,05 5,86 5,93
Canal
D Aten. (dB) 0,1 3,8 2,6 1,3 0 2,8
Atraso (us) 0 1 2 - - -
Canal
E Aten. (dB) 0 0 0 - - -

As figuras 19 e 20 apresentam os resultados de simulagdo
mostrando a taxa de erro de simbolos (SER) por razdo sinal-
ruido (SNR — Signal-to-Noise Ratio), para uma comparagao
entre os resultados do esquema STC-OFDM em relagdo ao
SFC-OFDM. Para uma avaliagdo comparativa, foram
simulados os perfis de poténcia dos canais Brazil B e E.
Assim, confirmam-se as afirmacdes feitas na se¢do V, que se
referiam a sensibilidade do SFC-OFDM a seletividade em
freqiiéncia, enquanto que o STC-OFDM ¢ mais suscetivel ao
espalhamento Doppler. Como a situagdo referente ao canal B é
predominante em relacdo a do canal E, ou seja, hd uma maior
probabilidade de haver mais usuarios utilizando antena interna
do que receptores eqiiidistantes a trés transmissores que
operam em uma SFN, optou-se pela adogdo do STC-OFDM
para o MI-SBTVD. Embora a opg¢do pelo SFC-OFDM
também pudesse ser feita, uma vez que os esquemas
apresentam desempenho similar em regides de SNR mais
proximas da real faixa de operagdo, que ¢ inferior a 30 dB.

As figuras 21 e 22 mostram uma comparacdo do
desempenho do sistema para os métodos de estimagdo de canal
apresentados. Nota-se que tanto para o canal Brazil A, quanto
para o canal Brazil B, o desempenho do estimador
bidimensional linear em cascata é constante. J4 para o caso do



60 REVISTA CIENTIFICA PERIODICA - TELECOMUNICACOES, VOL. 09, N°. 01, NOVEMBRO DE 2006

estimador linear unidimensional, apesar de ambos os canais
nao permitirem uma adequada estimagdo por este algoritmo, o
canal Brazil B é muito mais severo, o que torna este esquema
de estimagdo de canal impréprio para a aplicacdo em estudo.
Para o caso de um maior nimero de subportadoras (4096 e
8192) ha uma tendéncia desta situagdo se inverter, uma vez
que o espagamento entre subportadoras diminui, e a resolugdo
no dominio da freqiiéncia ¢ favorecida, enquanto que a
resolucdo temporal diminui com o aumento do periodo do
simbolo OFDM. Entretanto, tais suposi¢des carecem de novas
investigagdes para sua comprovagao.

Finalmente, a Figura 23 apresenta uma comparacdo do
sistema para o caso de uma perfeita estimagdo de canal,
comparada ao caso do estimador bidimensional linear em
cascata, considerando o canal Brazil B. Ainda que este seja um
canal de alta seletividade, nota-se que a perda de desempenho
em relacdo a situacdo ideal de perfeito conhecimento do canal
¢ de apenas 1 dB para o caso de um baixo espalhamento
Doppler. Para o caso de recepcdo movel esta perda tende a
permanecer neste nivel, uma vez que a faixa de operagdo SNR
do sistema deve estar entre 20 e 30 dB.

10’
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Fig. 19 — Grafico comparativo entre STC-OFDM e STF-OFDM para canal
Brazil B.
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Fig. 20 — Grafico comparativo entre STC-OFDM e STF-OFDM para canal
Brazil E.
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Fig. 21 — Grafico comparativo entre a estimagdo unidimensional e a
bidimensional para canal Brazil A.
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Fig. 22 — Grafico comparativo entre a estimagdo unidimensional e a
bidimensional para canal Brazil B.
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Fig. 23 — Grafico comparativo entre a estimagao bidimensional e a condi¢do
de canal perfeitamente conhecido para canal Brazil B.
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VIII. CONCLUSOES

O objetivo deste artigo € a apresentagdo de informacdes
referentes ao processo de desenvolvimento do padrio MI-
SBTVD. Foram abordadas questdes relativas ao esquema de
diversidade, de posicionamento de subportadoras piloto e de
estimagdo de canal. Neste contexto foi comprovada a eficacia
do esquema STC-OFDM no intuito de garantir um ganho de
diversidade comparavel ao de um receptor que emprega o
algoritmo MRRC. A vantagem do sistema STC-OFDM ¢ que a
diversidade ¢ conseguida utilizando multiplas antenas na
transmissdo, desonerando assim o custo do receptor. Além
disso, foi comprovado que o esquema STC-OFDM ¢ capaz de
garantir o ganho de diversidade mesmo no caso de canais
seletivos, sem que para isso sejam necessarias complexas
técnicas de deteccdo de sinal. A simplicidade do esquema de
Alamouti para o caso de um canal plano ¢ mantida ao se

\

associar a codificacdo Alamouti a técnica de transmissdo
OFDM.

Outro ponto importante ¢ a comprovacdo da eficacia do
esquema de posicionamento das subportadoras piloto. Os
resultados de simulacdo comprovaram que € possivel utilizar
um esquema de estimagdo de canal simples, e ainda assim
obter resultados aceitaveis. A utilizagdo de esquemas mais
robustos de estimagdo e interpolagdo de canal pode aproximar
ainda mais o desempenho do sistema do seu desempenho
ideal. Tais possibilidades, assim como o caso de outros modos
de operacdo que empregam maior nimero de subportadoras
(4096 e 8192) ainda carecem de comprovagdo, os quais serdo
objetos de futuros trabalhos.
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