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Resumo

A téenica OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplezing) tem sido alvo de pes-
quisas em institui¢oes de todo o mundo. O emprego do OFDM tem sido especial-
mente considerado em sistemas de transmissio digital susceptiveis aos efeitos causados
pelo desvanecimento seletivo em freqiiéncia. Dentre as aplicagoes desta técnica, pode-
se destacar os padroes de TV digital, como o ISDB-T (Integrated Service of Digital
Broadcasting - Terrestrial)adotado no Japao e o DVB-T (Digital Video Broadcast -
Terrestrial) adotado na Europa, a comunicacao mével celular de terceira geracio e os
padroes das redes locais sem fio, como o IEEE 802-11a e o IEEE 802-11g.

Entretanto, existem algumas dificuldades que limitam o uso do OFDM. Uma das
maiores delas refere-se a necessidade de manter o sincronismo entre os N osciladores do
transmissor e do receptor do sistema, devido & ortogonalidade entre as subporadoras.
Com o desenvolvimento dos processadores digitais de sinais foi possivel solucionar este
problema e viabilizar o emprego da técnica OFDM.

Outra dificuldade relevante consiste na ocorréncia dos altos picos de amplitude do
sinal OFDM. Isto acontece porque este sinal possui uma alta relacio entre sua poténcia
de pico e sua poténcia média. Com o intuito de reduzir custos, os amplificadores de
poténcia sao projetados para apresentarem alto rendimento, ou seja, operarem préoximo
ao ponto de saturacio. Assim, os altos pico do sinal OFDM séo ceifados, introduzindo
uma distorcao nao linear e comprometendo o desempenho do sistema.

O objetivo principal deste trabalho é investigar os efeitos da ocorréncia do ceifa-
mento no desempenho dos sistemas OFDM que utilizam modula¢oes M-QAM()nao
quadradas. Desta forma, primeiramente, sdo apresentados os métodos de geracio e
detecdo dos sinais OFDM. Em seguida, analisa-se o desempenho das modulactes M-
QAM com constelagido em cruz e sobreposta em canais AWGN (Additive White Gaus-
sian Noise). Posteriormente, sdo apresentadas as caracteristicas do sinal OFDM e os

motivos que levam & ocorréncia do ceifamento. Também sdo apresentados dois mode-

xvi



xvii

los para andlise do ceifamento, bem como a probabilidade de erro de simbolo devida
ao ceifamento para sistemas OFDM que utilizam modulacées M-QAM nio quadradas
com constelagdo em cruz ou sobreposta. Finalmente, os resultados tedricos obtidos sao

comparados com simulacio computacional.

Palavras-chave: OFDM, constelacdo em cruz, constelacao sobreposta,

ceifamento.



Abstract

OFDM techinique (Orthogonal Frequency Divison Multiplexing) has been target of research in
the whole world institutions. The use of the OFDM techinique has been specially considered
in digital transmission systems susceptible to the effects caused by frequencyselective fading.
Among the applications of this techinique, it is possible to highlight the Digital Television stan-
dards, as the ISDB-T adopted in Japan e the DVB-T adopted in Europe, the third generation
of cellular mobile communication and the wirelles local area network standards, as the IEEE
802-11a and TEEE 802-11g.

However, there are some difficulties that limit the use of OFDM system. One of the greatest
is the necessity to keep the synchronism of the N oscillators of the transmitter and of the
receiver of system to garantee the orthogonality between the subcarriers. The development of
digital signal processors (DSP) has solved this problem and became possible the use of OFDM
techinique in commercial applications.

Another important difficulty is the occurrence of the high amplitude peaks of the OFDM
signal. It happens because this signal has an high ratio between its peak power and its average
power. With the aim to reduce costs, the power amplifiers are designed to present high efficiency,
wich means that they operate near of the saturation point. Thus, the high peaks of the OFDM
signal are clipped, introducing a nonlinear distortion and compromising the performance of the
system.

The principal aim of this thesis is to investigate the effects of the occurrence of the clipping
in the performance of OFDM systems that use non square M-QAM modulations. Thus, first
the methods of generation and detectation fo the OFDM signals are presented. Following, the
performance of M-QAM modulations techiniques with cross and overlaid constellation in AWGN
channels is analysed. Later, the OFDM signal characteristics and the reasons for the clipping
oceurrence are presented. Also, two models for analysis of the clipping and the probability of
symbol error due to the clipping for OFDM systems that use non square M-QAM modulations
with cross and overlaid constellation are presented. Finally, the obtained theoriticals results

are compared with computational simulation.

Keywords: OFDM, cross constellation, overlaid constellation, clipping.
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Capitulo 1

Introducao

1.1 Estrutura da Dissertacao

O objetivo deste trabalho consiste em apresentar a técnica de transmissao digital
utilizando o sistema OFDM e analisar os efeitos do ceifamento neste sistema
utilizando modulactes M-QAM nao quadradas.

O capitulo 1 realiza uma introducao do trabalho, onde sao apresentados os
efeitos do multipercurso, os sistemas de portadora tinica e os métodos de geracao
e detecao de um sinal OFDM.

O capitulo 2 apresenta as modulacoes M-QAM quadradas e nao quadradas,
bem como suas respectivas probabilidades de erro de simbolo, além de avaliar
o desempenho das constelacoes nao quadradas em cruz e sobreposta em canais
AWGN.

O capitulo 3 apresenta modelos para andlise matematica do ceifamento do
sinal OFDM utilizando modulacoes M-QAM nao quadradas.

Por sua vez, o capitulo 4 compara o desempenho dos resultados teéricos apre-
sentados no capitulo anterior com resultados obtidos através de simulacao com-
putacional.

Finalmente, o capitulo 5 inclui as conclusoes gerais e as propostas para tra-
balhos futuros.

1.2 Desvanecimento Seletivo em Freqiiéncia

A presenca de obstaculos méveis em um canal de comunicacao cria um ambiente
variante no tempo que reflete a energia do sinal. Os sinais refletidos resultam em
multiplas versoes do sinal transmitido, que chegam a antena receptora atrasadas

entre si. As fases e amplitudes aleatdrias das diferentes versées do sinal recebido
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causam flutuagdes na intensidade do mesmo, introduzindo distor¢oes [1].

A existéncia de obstaculos entre as antenas transmissora e receptora causa
multiplos percursos do sinal transmitido, cujo atraso entre os percursos é da or-
dem de grandeza do tempo de sinalizacao do sistema. Este é o fendmeno que
caracteriza o desvanecimento seletivo em freqiiéncia. Este efeito representa um
desafio para as transmissoes a altas taxas, uma vez que sua ocorréncia é muito
comum nas comunicacoes terrestres, devido ao grande nimero de obsticulos pre-
sentes entre as antenas. A figura 1.1 apresenta este cendrio, onde multiplas versoes
atrasadas do sinal transmitido, s(t), chegam & antena de recepcao por diferentes

percursos.

00oo0ao
0ooooa

Transmissor
Receptor

Figura 1.1: Ambiente com multipercurso

Assim, a resposta ao impulso deste canal, h(t), é expressa por [2]

h(t) = Ao d(t) + > An 0t — 72) (1.1)

onde Ay é a atenuacgao do percurso em visada direta, A, e 7, sdo, respectivamente,
a atenuacgao e o atraso do m-ésimo percurso do canal, K corresponde ao numero
de percursos e §(t) ¢ a fungdo impulso unitério.

O sinal recebido inclui multiplas versoes atenuadas e atrasadas no tempo da
forma de onda transmitida, o que degrada a qualidade do sistema. Tome-se, por
exemplo, um canal que apresenta um percurso principal e um percurso secundario.
Este tipo de canal é encontrado em enlaces de radio digital com visada direta,

cuja resposta ao impulso é dada por
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onde hy(t) representa a resposta impulsiva de um canal com apenas um multi-
percurso.

A resposta em freqiiéncia deste canal pode ser obtida a partir da trasformada
de Fourier da equacao (1.2). Assim,

H(f) = F{h (b))
Hi(f) = F{Ag () + Ay 5(t — 7)) (1.3)

H1 (f) = A(] + A]Bij 2 fr

A figura 1.2 mostra a resposta em freqiiéncia obtida na equagao (1.3) para
Ag =1; A; = 0,8 e ;; = 1s. Nesta figura, é possivel observar que este canal
apresenta nulos espectrais, cujo espacamento depende do atraso entre os percur-
sos. A distancia entre dois nulos espectrais adjacentes pode ser obtida através da

equacgao (1.4).
1

—— 1.4
= (1.4)

Assim, quanto maior for o atraso introduzido pelos multiplos percursos de
um canal, menor sera a separacao entre os nulos espectrais, causando a dispersao
temporal dos simbolos transmitidos e introduzindo interferéncia intersimbolica
(ISI - Intersymbol Interference). Analisando o espectro de freqiiéncias deste sinal,
certamente algumas de suas componentes de freqgiiéncia tém ganhos maiores que
outras.

A banda de coeréncia de um canal, BW,, representa uma medida estatistica
da escala de freqiiéncias sobre a qual o canal pode ser considerado plano. Este
parametro é utilizado para determinar a ocorréncia ou nao do desvanecimento

seletivo em freqiiéncia. A banda de coeréncia do canal é definida como
BW,=— (1.5)

onde k é o fator de corregdo, cujos valores sio 5 (para coeréncia de 50%) ou
50 (para coeréncida de 90%) e o, é o valor rms (root mean square) do atraso
de propagacao do canal [1][3]. Caso a largura de faixa do sinal transmitido seja
maior do que a banda de coeréncia do canal, o desvanecimento é seletivo em
freqiiéncia; caso contrario, o desvanecimento é plano.

Como o desvanecimento seletivo em freqiiéncia introduz ISI no sinal trans-
mitido, a taxa de erro de bit na recepcao é elevada a valores que invibializam a
recepcao de dados. Por este motivo, os efeitos deste fenomeno devem ser mini-

mizados.
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Figura 1.2: Resposta em freqiéncia do canal com multipercurso

1.3 Modulacao M-QAM

A modulacado M-QAM (Quadrature Amplitude Modulation) é comumente uti-
lizada para melhorar a eficiéncia de largura de faixa de canais com limitacao de
banda. Esta modulacdo consiste na combinacao da modulacdo em fase com a
modulacdo em amplitude. A maior vantagem que a modulacdo M-QAM apre-
senta com relacao a M-PSK é a melhor eficiéncia de largura de faixa, utilizando
a mesma poténcia média do sinal [4][5][6][7]. A modulacdo M-QAM pode ser
expressa por

si(t) = A; cos(wot) + B; sen(wyt) (1.6)

onde A; e B; correspondem, respectivamente, as componentes em fase e em
quadratura do simbolo transmitido e wy é a freqiiéncia angular da portadora
modulada. A figura 1.3 mostra um modulador M-QAM genérico.

De acordo com a figura 1.3, o sinal de entrada é mapeado em uma com-
ponente em fase, i(t), e uma componente em quadratura, ¢(¢). A portadora
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Figura 1.3: Modulador M-QQAM genérico

cossenoidal de freqiiéncia angular wy é modulada pela componente em fase, en-
quanto que a portadora senoidal de mesma freqiiéncia é modulada pela compo-
nente em quadratura. Como as fungdes cosseno e seno sao ortogonais entre si,
ambos os sinais modulados podem ser transmitidos no mesmo canal, sem que
ocorra interferéncia entre os mesmos. Deste modo, estes sinais podem ser inde-
pendentemente detectados com o uso de filtros casados.

Um sinal M-QAM pode ser representado geometricamente através de uma
constelacdo formada por M pontos, onde cada ponto corresponde ao i-ésimo
sinal modulado e é composto pela combinacao das componentes em fase e em
quadratura [7]. A figura 1.4 ilustra o espa¢o bi-dimensional de um sinal 16-QAM.

Aa()

zy

Figura 1.4: Constelacdo do sinal 16-QAM

Na figura 1.4, pode-se observar que a constelacao ¢ formada por 16 pontos,
ou seja, a ordem M da modulacao fornece o niimero de simbolos possiveis. Cada
simbolo da constelacao carrega £ bits, onde

k = log, (M) (1.7)



1.4. SISTEMAS DE PORTADORA UNICA 6

1.4 Sistemas de Portadora Unica

Os sistemas de portadora inica tém sido largamente empregados na transmissao
de dados, tanto em enlaces terrestres quanto em enlaces via-satélites. Nestes
sistemas, utiliza-se uma unica portadora para transmitir seqiiencialmente todos
os dados pelo canal de comunicacao.

O esquema de um modulador digital de portadora tinica genérico é exatamente
o mesmo apresentado na figura 1.3. 1 comum, neste caso, o emprego de filtros de
Nyquist para limitar a largura de faixa ocupada dentro do canal. O filtro cosseno
levantado é normalmente escolhido, cujo fator de decaimento, «, varia entre 0 e
1. As modulacoes M-PSK e M-QAM sao as mais utilizadas para a transmissao
em canais com limitagao de largura de faixa [2].

A largura de faixa de um sinal M-QAM ou M-PSK modulado em banda
passante por uma unica portadora ¢ definida por [5][4]

Ry

BW, = ———
10%2(1%)

(1+a) (1.8)

onde R, é a taxa de transmissao em bits por segundo.
A equacao (1.9) fornece a taxa de sinalizacao de um sistema M-QAM ou

M-PSK.
Ry

" log,(M)

De acordo com as equagoes (1.8) e (1.9), o aumento na taxa de transmissao

Ry (1.9)

de dados resulta em um aumento da largura de faixa ocupada pelo sinal trans-
mitido, o que eleva a probabilidade de ocorréncia do desvanecimento seletivo em
freqiiéncia.

Durante o desvanecimento seletivo, ocorrem erros em rajada na recepcao,
que normalmente nao podem ser recuperados com o uso de cédigos corretores
de erros. A solucao mais empregada para minimizar os efeitos do multipercurso
em sistemas de portadora tnica consiste no uso de equalizadores adaptativos, que
determinam a amplitude e o atraso dos diversos percursos do canal, cancelando-os
na recep¢ao [4]. Embora esta técnica melhore o desempenho do sistema em canais
com desvanecimento seletivo em freqiiéncia, ela pode tornar-se extremamente
complexa a medida que o nimero de percursos do canal aumenta, dificultando
sua implementacdo. A secdo seguinte apresenta uma técnica de transmissao com
multiplas portadoras, que permite minimizar os efeitos causados pelos multiplos

percursos presentes no canal de comunicacao.
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1.5 Sistemas Multiportadora

Para evitar que um sinal transmitido em um canal com multipercurso sofra des-
vanecimento seletivo em freqiiéncia, a largura de faixa do sinal deve ser menor do
que a banda de coeréncia do canal. De acordo com (1.8), para reduzir a largura
de faixa do sinal modulado por um tnica portadora, deve-se reduzir a taxa de
transmissao ou aumentar a ordem da constelacdo da modulacao digital. Em geral,
nao é possivel reduzir a taxa de transmissao, em funcao das caracteristicas e dos
tipos de servicos oferecidos, tais quais as transmissoes em tempo real, como a
telefonia movel e os sistemas digitais de radio e televisao. Por sua vez, o aumento
na ordem da modulacao digital implica em um aumento proibitivo da poténcia
de transmissao, dificultando a aplicacao desta solucao. O aumento da poténcia
de transmissao deve-se a necessidade de manter a taxa de erro de bit causada
pelo ruido branco aditivo gaussiano (AWGN - Additive White Gaussian Noise)
do canal.

Uma maneira eficiente de evitar a ocorréncia do desvanecimento seletivo em
sistemas com altas taxas de transmissao consiste em utilizar miiltiplas portadoras
de diferentes freqiiéncias. Nesta técnica, a seqiiéncia de dados a ser transmitida
é dividida em N feixes paralelos, com taxa de sinalizagao expressa por [2]

RS

= — 1.1
Roe N (1.10)

Cada um dos N feixes paralelos modula uma subportadora, de modo que a
largura de faixa ocupada em cada subcanal, desconsiderando a faixa de guarda,

¢ dada por
BW,

N

A escolha das freqiiéncias das N subportadoras deve ser feita de forma que

BWmc -

(1.11)

minimize a largura de faixa total ocupada pelo sistema. Limitando-se a largura
de faixa da cada subcanal entre os pontos de nulos, o espacamento entre as
freqiiéncias das subportadoras, Af, deve estar de acordo com a expressao (1.12),

o que evita a ocorréncia de sobreposicao espectral.
Af > 2Ry (1.12)

Essa técnica foi muito utilizada em sistemas telefonicos analégicos, sendo co-
nhecida como FDM (Frequency Division Multiplexing). Entretanto, como cada
portadora é modulada em um subcanal independente dos demais, esta técnica
apresenta baixa eficiéncia espectral para a transmissao de sinais digitais. Isto
impede sua utilizacao em sistemas terrestres sem fio, devido a necessidade cada
vez maior de economia do espectro de freqiiéncia.
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Uma solucao para este problema ¢ permitir a sobreposicao espectral dos sub-
canais, sem introduzir interferéncias entre as portadoras. Para isto, as subporta-
doras devem ser ortogonais entre si, permitindo a separacao dos varios subcanais.
Para que duas funcoes sejam ortogonais, a condicdao apresentada pela equacao
(1.13) deve ser satisfeita [4].

T
0

onde ¥y sio as subportadoras do sistema e T' é o intervalo de sinalizagao de cada
feixe paralelo.

A ortogonalidade entre as subportadoras pode ser obtida por diversos valo-
res de espacamento entre as mesmas. Lembrando que o objetivo é economizar o
espectro de freqiiéncias, é comum utilizar a menor separagao entre as subporta-
doras, desde que ela garanta a ortogonalidade. Este valor é obtido a partir da

seguinte expressao

1

A técnica OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) utiliza este
principio para viabilizar a transmissao digital a altas taxas. Embora esta técnica
apresente o termo multiplexacao em sua denominacao, vale ressaltar que, a rigor,
nao ocorre multiplexacao em um sistema OFDM, mas sim a transmissao paralela
de uma seqiiéncia de bits originalmente serial. O OFDM tem sido particularmente
considerado para ser empregado em radiodifusdo, em transmissao digital sobre
linhas telefénicas e em redes locais sem fio (Wireless Lan). A Europa adotou-o
como interface aérea nos padroes DAB (Digital Audio Broadcasting) e DVB-
T (Digital Video Broadcasting - Terrestrial). O Japao utiliza-o para realizar a
radiodifusio do seu sistema de televisao digital, o ISDB-T (Integrated Service of
Digital Broadcasting - Terrestrial) [2]. A figura 1.5 apresenta uma compara¢ao
entre os espectros de sinais transmitidos utilizando as técnicas apresentadas nesta
se¢ao.

1.6 Vantagens e Desvantagens do Sinal OFDM

O uso do sistema multiportadora reduz a taxa de sinalizacao no canal. A largura
de faixa ocupada por cada subportadora é N vezes menor do que a largura de
faixa ocupada pelo sinal modulado por uma tnica portadora.

O sistema OFDM pode ser visto como N subsistemas independentes, devido
a ortogonalidade das subportadoras, cujas larguras de faixa sdo expressas por

(1.11). Deste modo, quando o nimero de subportadoras torna-se suficientemente
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(a) Espectro de um sistema portadora unica f[Hz]
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(b) Espectro de um sistema FDM
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(c) Espectro de um sistema OFDM f[Hz]

Figura 1.5: Comparacdo entre os espectros de sinais de portadora unica, FDM e
OFDM

elevado, o canal com desvanecimento seletivo em freqiiéncia de um sistema de
portadora tnica transforma-se em um canal com desvanecimento plano para a
subportadora afetada no sistema OFDM. A figura 1.6 ilustra a influéncia do
desvanecimento nos sistemas de portadora inica e multiportadora.

No sistema de portadora tnica, todos os simbolos transmitidos durante a
ocorréncia do desvanecimento siao afetados, causando erros em rajada na re-
cepgao [5]. No sistema multiportadora, apenas os simbolos transmitidos nas por-
tadoras afetadas pelo desvanecimento sao perdidos. Para evitar a ocorréncia de
erros em rajadas no sistema multiportadora, os simbolos transmitidos sao “en-
trelacados” antes de serem mapeados em N feixes de dados. Neste processo, as
subportadoras adjacentes nao trasportam simbolos adjacentes, de modo que, se o
desvanecimento afetar um grupo de subportadoras, nao ocorrerao erros em rajada
na recepcao. Isto permite que o cddigo corretor de erro atue efetivamente sobre
os erros introduzidos.

A andlise do sistema OFDM no dominio do tempo apresenta ainda outras
vantagens com relacao ao sistema de portadora unica. Como o tempo de simbolo
é tao longo quanto maior for o numero de subportadoras utilizadas, o sinal
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!
(a) Resposta em freqiiéncia do canal f [Hz]

> ¢ H
(b) Desvanecimento em um sistema com [Hz]
portadora unica

(c) Desvanecimento em um sistema f[Hz]
OFDM

Figura 1.6: Efeito do desvanecimento seletivo nos sistemas de portadora inica e mul-
tiportadora

OFDM torna-se mais robusto ao efeito do desvanecimento plano. Este fenomeno
caracteriza-se por uma reducao na poténcia do sinal recebido durante determi-
nado intervalo de tempo. No caso do sistema de portadora unica, como a taxa
de transmissao é alta, o tempo de simbolo é pequeno, fazendo com que varios
simbolos sejam perdidos durante a ocorréncia do desvanecimento. No sistema
multiportadora a ocorréncia deste efeito afeta os N simbolos paralelos. Entre-
tanto, se o nimero de subportadoras for suficientemente elevado, o tempo de
simbolo torna-se muito maior do que a duracao do desvanecimento e a inter-
feréncia introduzida nio acarreta na perda de simbolos transmitidos. A figura
1.7 ilustra o efeito do desvanecimento plano nos sistema de portadora unica e
multiportadora.

Conforme mostra a figura 1.7, no sistema de portadora unica, os simbolos
Ss, S, e S5 sdo afetados pelo desvanecimento plano, gerando erros em rajada na
recepcao. Os demais simbolos nao sao afetados. No sistema multiportadora, todos
os simbolos sao afetados pelo desvanecimento plano, mas a distorcao introduzida
nao causa a perda de informagao na recepcao, visto que o tempo de sinalizacao é
muito maior do que a duracao do desvanecimento.

Como o tempo de simbolo OFDM torna-se N vezes maior do que o tempo
de simbolo da transmissao serial, o sistema OFDM reduz significativamente a IST
introduzida pela sobreposicao dos simbolos transmitidos, cuja causa é a dispersao

temporal do canal. Em sistemas de portadora tnica com altas taxas de trans-
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Figura 1.7: Efeito do desvanecimento plano nos sistemas de portadora unica e multi-
portadora

missdo, a IST compromete o desempenho da taxa de erro de bit se a duracao da
dispersao temporal do canal for da ordem de grandeza do tempo de simbolo. Os
sistemas multiportadora sdo mais robustos aos efeitos da ISI pelo fato de apre-
sentarem tempo de simbolo muito maior do que a dispersao temporal do canal.
Esta robustez pode ser melhorada com a insercao de um tempo de guarda entre
os simbolos adjacentes.

Embora as vantagens dos sistemas OFDM sejam evidentes, existem alguns
problemas inerentes a esta técnica que limitam a sua utilizacao nos novos padroes
de transmissao digital. Dois destes problemas sao alvo de pesquisas em diversas
instituicoes. O primeiro deles refere-se a complexidade de geracao e detecao dos
simbolos OFDM, que se eleva quando o numero de subportadoras é alto, devido
a necessidade de sincronismo entre as mesmas. Desta forma, o nimero de sub-
portadoras utilizadas deve ser uma solucao de compromisso entre a estabilidade
de fase e freqiiéncia e a capacidade de combater o desvanecimento seletivo em
freqiiéncia.

O segundo problema estd relacionado a amplificacao do sinal OFDM para
tornar possivel sua transmissao, pois o mesmo apresenta uma alta relacao entre
sua poténcia de pico e sua poténcia média (PAPR - Peak to Average Power Ra-
t10), uma vez que a primeira é muito maior do que a segunda. Isso exige que o
amplificador de poténcia apresente uma regiao linear extensa, ou seja, o ponto de
operacao do amplificador deve estar muito abaixo do ponto de saturacao, elevando
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o seu custo. Para minimizar o custo de implementacao do sistema, os amplifi-
cadores de poténcia sao projetados para alta eficiéncia, de modo que o ponto de
operacao fique proximo do ponto de saturaggo. Assim, é inevitavel que os ampli-
ficadores ceifem os picos do sinal OFDM antes de transmiti-lo, introduzindo uma
distor¢ao nao linear que degrada a qualidade do sistema [2][8][9][10].

1.7 Geracao e Detecao dos Sinais OFDM

O objetivo principal do sistema OFDM ¢é aumentar a robustez do sinal em canais
com multipercurso. 1 necessario, entao, diminuir a taxa de sinalizacao no canal
de comunicacao sem reduzir a taxa de transmissao ou aumentar a ordem da
modulacao digital empregada. Para que isto seja possivel, utiliza-se a transmissao
paralela dos dados, onde cada feixe modula uma subportadora, o que reduz a
taxa de sinalizacao em funcao do nimero de subportadoras adotado. A figura 1.8
apresenta um diagrama em blocos bésico para a geracao do sinal OFDM [2][9][11].

iy + Jd, Re|-»-®—»
Cy »(Clpx d,
Im - Q—

sen(o,t)

cos(w,t)
Conversor i

. Serial/Paralelo | i, +jq, Re —>®—>1
m(t) | Modulador |Cn='n * 19 c, » Clpx q Sorom(t)
—™| Digital > Im|—3>@—»1 >

sen(o,t)

cos(m,4t)

ing ¥ qui Re

in
N-1 8
Cno - Clpx Im A1

sen(o,_t)

Figura 1.8: Diagrama em blocos do modulador OFDM

A seqiiéncia bindria a ser transmitida, m(t), é mapeada nos sinais em fase, i,,
e quadratura, g,, que compoem o sinal complexo, ¢,. Este sinal é convertido em N
feixes de simbolos complexos paralelos que modulam as subportadoras complexas.
Isto significa que a parte real do simbolo de entrada modula a fungdo cosseno de
fregiiéncia angular w, e a parte imagindria modula a fun¢do seno de mesma
freqiiéncia. As N subportadoras sao ortogonais entre si e o espacamento entre
subportadoras adjacentes é igual ao inverso do tempo de simbolo OFDM. Todas
as subportadoras complexas moduladas sdo somadas, gerando o sinal OFDM.
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A partir do diagrama em blocos apresentado na figura 1.8, pode-se equacionar
a geragao do sinal OFDM, conforme mostrado a seguir.

sorpum(t) = - R{c,e 7t}
’f_ﬂ (1.15)
sorpm(t) = R{(in+ 7 qn) - [cos(wpt) — jsen(w, )]}

onde R{-} corresponde a parte real de (-). Finalmente, o sinal OFDM ¢ expresso

por

=
L

sorpm(t) = [ir, cOS(wp t) + g sen(wy, 1)] (1.16)

n=0

A figura 1.9 ilustra a geracao de um simbolo OFDM, cujas caracteristicas sao
apresentadas na tabela 1.1, onde pode-se notar que os valores das N componentes
¢, determinam as amplitudes das N subportadoras complexas. O valor da am-
plitude de cada subportadora é atualizado a cada T segundos, que corresponde
ao tempo de simbolo OFDM.

Tabela 1.1: Parametros para geragao do simbolo OFDM

Modulacao | QPSK
Rb 1 Kbs
N 4
fo 1 KHz

Em um sistema OFDM, todos os N osciladores complexos do transmissor e do
receptor devem estar em fase. (Quanto maior for o nimero de subportadoras no
sistema, maior serd a dificuldade em obter-se o sincronismo entre os osciladores,
aumentando a complexidade de implementacao, que pode inviabilizar o uso desta
técnica.

A recepcao do sinal OFDM é realizada por um banco de correlatores, conforme
apresentado na figura 1.10 [2].

Para um canal sem distorcao e sem ruido, a detecao é realizada sem erros,
uma vez que todas as subportadoras sao ortogonais entre si, nao existindo inter-
feréncias entre os NV subcanais recebidos. Observando que todas as subportadoras
possuem um numero inteiro de ciclos no intervalo T' segundos, pode-se detetar as

. g
componentes recebidas, 7,,, como

= /OT r(t) - cos(wo t) d (1.17)
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Figura 1.9: Geracdo do simbolo OFDM

Segundo [2], desenvolvendo a equacao (1.17), conclui-se que

g

i =iy (1.18)

Sabe-se que deve existir sincronismo entre as freqiiéncias geradas na trans-
missao e as geradas na recepcao, visto que se houver diferenca entre as mesmas, a
condicao de ortogonalidade das subportadoras ¢ violada, comprometendo a qua-
lidade do sistema OFDM. Assim, tanto os osciladores complexos do transmissor
quanto os osciladores complexos do receptor, devem estar em fase para evitar in-

terferéncias entre as componentes cossenoidais e senoidais. O tempo de simbolo
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Figura 1.10: Diagrama em blocos de um receptor OFDM

também deve estar sincronizado para que os correlatores operem corretamente.
Entretanto, este sincronismo nao é tao critico quanto o sincronismo de freqiiéncia
e fase das subportadoras, lembrando que o tempo de simbolo OFDM é longo o su-
ficiente para tolerar pequenas interferéncias entre simbolos adjacentes. B possivel
obter o sincronismo entre os osciladores de transmissao e recepcao através de di-
versas técnicas. Uma delas consiste em utilizar portadoras piloto que geram um
sinal de referéncia para o receptor. Estas portadoras piloto nao transportam
informacao e, além de permitirem que o receptor sincronize as freqiiéncias e as
fases dos osciladores, oferecem também uma referéncia para que o mesmo realize
a estimativa do canal. Isto é possivel porque o receptor utiliza as amplitudes das
portadoras piloto para determinar a atenuacao oferecida pelo canal em suas re-
spectivas freqiiéncias, visto que estas portadoras nao sao moduladas. Através da
interpolacao entre as amplitudes das portadoras piloto, pode-se estimar a resposta
em freqiiéncia do canal. A figura 1.11 ilustra este procedimento.

Uma vez realizada a estimativa da resposta em freqiiéncia do canal, o recep-
tor é capaz de equalizar o sinal recebido. Este procedimento é conhecido como
Equalizacao no Dominio da Freqiiéncia.

O método de geracao e detecao do sinal OFDM apresentado até o momento é
denominado Método da Forca Bruta. Com o aumento do nimero de subportado-
ras, sua implementacao torna-se invidvel, devido a complexidade de construcao
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Figura 1.11: Fqualizacao no dominio da freqiéncia

dos osciladores complexos presentes no transmissor e no receptor. Entretanto, os
avancos da tecnologia digital permitiram implementar o sistema OFDM através
de um método que simplifica a construcao do transmissor e do receptor.

Seja a equagao (1.16), reescrita a seguir por conveniéncia.

=

—1
sorpm(t) = [i, cOS(wp t) + gy sen(wy, t)]

3
Il
=]

Nesta equacdo, os coeficientes i,, e ¢, podem representar, respectivamente, os coe-
ficientes de bases ortogonais, cos(w, (t)) e sen(wy, (t)), de modo que o sinal OFDM
pode ser analisado como uma série de Fourier de N elementos e coeficientes i, e
¢,. Primeiramente, é necessario amostrar o sinal OFDM. Isto deve-se a utilizacao
de DSP’s (Digital Signal Processor) na geracao e detecao deste sinal, o que exige
uma andlise discreta do sistema. A equagcdo (1.16) pode ser analisada no dominio
do tempo, adotando uma taxa de amostragem expressa por
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onde f, corresponde a freqiiéncia de amostragem.
Assim, a equacdo (1.16) pode ser reescrita como

=

—1

sorpm(t) = [in cOS(2y, ts m) + ¢y sen (82, tsm)] (1.20)

3
Il
=]

m=20,1,2,3,.,N—-1

onde (2, é a freqiiéncia angular digital da n-ésima subportadora amostrada e é

definida como
Q, =2r/, (1.21)

Em banda bésica, a freqiiéncia da primeira portadora é nula (fy = 0 Hz).
Entao as freqiiéncias das subportadoras, f,, podem ser expressas por

fo = (1.22)

NS

O intervalo durante o qual as amostras do sinal OFDM sao tomadas, t,,, ¢
dado por
t = m it (1.23)

onde t, é o tempo do simbolo OFDM de entrada. Assim
T =Nt (1.24)

Utilizando todas estas definicoes, pode-se representar o sinal OFDM amostrado
em banda basica como

N—1
(m) . 2mnt, N 2mnt,
s m) = 1y, COS m sen m
OFDM — Nt, Gn Nt,

(1.25)

Este resultado mostra que o sinal OFDM pode ser obtido através da Transfor-
mada Discreta de Fourier Inversa (IDFT - Inverse Discrete Fourier Transform)
do vetor de N simbolos complexos, ¢,,. Como a IDFT gera um sinal no dominio do
tempo a partir do espectro de freqiiéncias do sinal, o vetor ¢, pode ser considerado
como o espectro de freqiiéncias do simbolo OFDM.

Sabe-se que 0 espectro de um sinal real é simétrico com relacao a freqiiéncia
nula. Tratando-se de um sinal discreto real, seu espectro é simétrico com relacao
a N/2. Entretanto, para o sinal OFDM esta simetria nao existe porque cada
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componente do vetor ¢, corresponde a um simbolo de dados a ser transmitido,
independente dos demais. Assim, o resultado da IDFT(c,) gera um sinal com-
plexo, onde a informacao a ser transmitida estd presente tanto na parte real
quanto na parte imaginaria, conforme mostra a equacao (1.15), reescrita a seguir.

N—1

sorpa(t) =Y R{(in + jign) - [cos(wn 1) — j sen(wy, 1)]}

n=0

Deste modo, somente a parte real da IDFT(c,) é transmitida, como mostra a
equagao (1.25).

1 importante considerar o nimero de pontos presentes no sinal gerado a partir
da IDFT, porque como o vetor ¢, contém N amostras, o sinal também possui
N amostras complexas. Para transmiti-lo deve-se interpolar a parte real das
amostras geradas pela IDFT, obtendo, assim, um sinal continuo no tempo. A
figura 1.12 apresenta o diagrama em blocos de um modulador OFDM utilizando
a IDFT.

ig + jqo‘
(t) c =i +jq, |Conversor IDFT Seaeom(t)
m(t Cf = io+j OFDM
®) Mcl):;iiuilg?or o An}oitrsdor T Y ey L% N R{} »%
9 s s Paralelo
amostras|
i1+ JGng

Figura 1.12: Modulador OFDM utilizando a IDFT

A recepcao do sinal é realizada através da Transformada Discreta de Fourier
(DFT - Discrete Fourier Transform). A taxa de amostragem do sinal recebido
deve ser duas vezes maior do que a taxa do sinal transmitido, uma vez que o
mesmo contém apenas a parte real. Deste modo, tem-se o sinal recebido discreto,

r(m), apresentado a seguir.

7ﬂm:r<%>:r(%m> (1.26)

O sinal r(m) é composto por 2N amostras e, assumindo que o canal nio apresenta
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ruidos e distor¢oes, é expresso por

N-1

) =Y Pncms<%§?7n>-+qn&ﬂ1<%§$7n>] (1.27)

n=0

Aplicando a DFT no sinal representado por (1.27) e de acordo com [2], tem-se

2% 1=0
a=<{ i+jg 1<I<N-1 (1.28)

irrelevante N <[ <2N —1

onde cz corresponde ao vetor complexo recebido. Este vetor apresenta o dobro
do comprimento do vetor ¢,, mas apenas as N primeiras amostras referem-se a
informacao relevante. Outra consideracao importante é que apenas a parte real do
coeficiente ¢y é recuperada. Isto deve-se ao fato deste coeficiente ser transportado
na subportadora de freqiiéncia nula, pois a funcao seno da equacao (1.25) tem
valor nulo para n = 0. Assim, a primeira subportadora do sistem OFDM em
banda bésica nao é capaz de transportar informacao em quadratura. A figura
1.13 ilustra o diagrama em blocos do demodulador OFDM utilizando a DF'T.

'+ iy

W
I *ay
. Conversor

Detetor —»
Serial/Paraleo

\i

o .-
RSN
N -1 >

r(®) Amostrador r(m) DFT
fo= 2R 2N amostras

A\

!
Coan-1

Figura 1.13: Demodulador OFDM utilizando a DFT

Na literatura, ¢ comum encontrar esquemas de modulacdo e demodulagao
OFDM onde a parte imagindria da IDFT também é transmitida [2][9][10]. Isto
simplica a andlise e a modelagem para a simulacao. A figura 1.14 apresenta o
diagrama em blocos do sistema OFDM com transmissao da parte imagindria da
IDFT.

Neste sistema, como nao ocorre perda da parte imaginaria da IDFT, nao é
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i +Jdo
c >
iy + jay
) c =i +jq Conversor ¢, > Sinal
M) | Modulador r(m)‘ Amostrador | " " "l | Serial/Paralelo . IDFT Complexo [ canal -
Digital 1 f=Rg o . N amostras " | Complexo
o1 *JAy.
Cy-1 >
i +id ,
- c'y
i+
- c'
m' c' " DET r(m)
L L Conversor . . Amostrador
<—— Detetor |« Serial/Paralelo . .Namostras < =R,
i“N-1 +dy "
- CNn-1

Figura 1.14: Sistema OFDM com transmissdo da parte imagindria da IDFT

necessario amostrar o sinal recebido com o dobro da taxa de amostragem utilizada
na transmissao. A parte imaginaria do coeficiente ¢y também é recuperada, pois
a parcela j g, cos(w, t) da equagdo (1.16) garante a transmissao do termo gp.

Enquanto que no Método da Forca Bruta existe a dificuldade de constuir NV
osciladores complexos, neste método existe a dificuldade em realizar a IDFT e
a DFT das N amostras durante o tempo de simbolo OFDM. Embora o tempo
de simbolo OFDM aumente linearmente com o aumento do nimero de subpor-
tadoras, o tempo requerido para computar a IDFT e a DFT aumenta expo-
nencialmente com N. Deste modo, aumentando-se o nimero de subportadoras,
aumenta-se também a carga computacional do sistema.

Com o objetivo de minimizar esta carga computacional, utiliza-se um algo-
ritmo eficiente para computar a DFT, conhecido como Transformada Rapida de
Fourier (FFT - Fast Fourier Transform). Entretanto, para que o tempo de pro-
cessamento seja efetivamente reduzido, a condigdo apresentada em (1.29) deve
ser satisfeita.

N=2» p=1,23, .. (1.29)

A figura 1.15 apresenta o diagrama em blocos de um sistema OFDM imple-
mentado pelo Método da IFFT/FFT.

Os padroes que utilizam o sistema OFDM empregam este método para im-
plementar o transmissor e o receptor. As técnicas de processamento digital de
sinais permitiram que sistemas OFDM com elevado nimero de subportadoras fos-
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Figura 1.15: Sistema OFDM utilizando o Método da IFFT/FFT

sem empregados para a transmissao digital a altas taxas. A tabela 1.2 apresenta

algumas caracteristicas do padrao ISDB-T [12].



1.7. GERACAO E DETECAQO DOS SINAIS OFDM

22

Tabela 1.2: Caracteristicas do Padrao ISDB-T

| Parametro | 6,7,8MHz | Modo 1 | Modo 2 | Modo 3 |
Niimero de segmentos 6,7,8MHz N, <13
Largura de faixa 6MHZ 5575 KHz | 5573 KHz | 5572 KHz
TMHZ 6504 KHz | 6502 KHz | 6501 KHz
&MHZ 7433 KHz | 7431 KHz | 7429 KHz
Espacamento entre subportadoras 6MHZ 3,968 KHz | 1,984 KHz | 0,992 KH~
TMHZ 4,629 KHz | 2,314 KHz | 1,157 KHz
&MHZ 5,291 KHz | 2,645 KHz | 1,322 KHz
Total de subportadoras 6,7,8MHz 1405 2089 5617
Método de modulacao 6,7,8MHz QPSK, 16-QAM, 64-QAM, DQPSK
Duracéo do simbolo - T 6MHz 252 us 504 us 1008 us
TMHZ 216 us 432 us 864 us
SMHZ 189 us 378 us 756 us
Taxa de transmissdo maxima 6MHz 23,234 Mbps
7MHz 27,107 Mbps
8MHz 30,979 Mbps




Capitulo 2

Medidas de Desempenho de
Sistemas M-QAM em Canais
AWGN

2.1 Introducao

O canal de comunicacao AWGN representa um modelo universal para analisar
o desempenho dos esquemas de modulacdo existentes [7]. Nos sistemas de co-
municacao digital, as técnicas de modulacdo sao essenciais e tém sido alvo de
pesquisas e desenvolvimento, gerando resultados promissores. O desempenho de
um determinado esquema de modulacao digital no canal AWGN influencia na
escolha de um cédigo corretor de erro eficiente, a fim de minimizar os erros na
recepcao do sinal.

Entre os diferentes esquemas de modulacao em fase e em quadratura, o M-
QAM tem apresentado grande importancia, visto que sua eficiéncia espectral
aumenta a medida em que se aumenta o numero de simbolos da constelacao
[4][5][6].

Primeiramente, este capitulo apresenta o modelo do canal AWGN, bem como
suas caracteristicas. Em seguida, apresenta-se a técnica de modulacao M-QAM
quadrada e sua equacao de probabilidade de erro de simbolo. Finalmente, analisa-
se 0 desempenho da técnica de modulacao M-QAM nao quadrada em canais
AWGN.

23
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2.2 0O Canal AWGN

O modelo mateméatico mais simples que representa um canal de comunicacao
consiste no canal AWGN, ilustrado na figura 2.1.

Canal

@

|
n(t)

r(t)

Figura 2.1: Canal AWGN

Na figura 2.1, o sinal transmitido, s(t), é corrompido pelo ruido branco aditivo
gaussiano, n(t), gerando o sinal recebido, r(t).

r(t) = s(t) + n(t) (2.1)

De acordo com a equagao (2.1), o canal AWGN apenas adiciona o ruido gaus-
siano ao sinal transmitido, ou seja, o modulo da resposta em freqiiéncia do canal
é constante e a fase da mesma é linear para todas as freqiiéncias. Desta forma,
todas as componentes de freqiiéncia do sinal transmitido no canal AWGN nao
sofrem atenuagao e distorcao de fase. Como o canal AWGN tem largura de faixa
infinita, tem-se que

Sp(w) = — —c<w< oo (2.2)

onde S,, representa a densidade espectral de poténcia do ruido AWGN e N,
representa magnitude de S,.
O ruido n(t) é nm processo aleatério com distribui¢do gaussiana de média

zero e variancia 0%, definida como
2 _
Op = — (2.3)

Como 0% corresponde & poténcia do ruido, uma vez que a média do mesmo é igual
a zero, este processo tem poténcia infinita, pois a largura de faixa do canal AWGN
é infinita. Isto representa uma idelizacao matemadtica, porque nenhum sinal pode
ter poténcia infinita [7]. Assim, o canal AWGN nao existe na prética. Entretanto,
se a largura de faixa do sinal for muito menor do que a largura de faixa do canal



2.3. MODULACAO M-QAM QUADRADA 25

de comunicacao, o mesmo pode ser modelado segundo as caracteristicas do canal
AWGN. Desta forma, o desempenho das técnicas de modulacao no canal AWGN
representa uma referéncia para avaliar a degradacao do sistema em outros tipos
de canais de comunicacao.

Como mostrado na secao 1.3, a modulacao M-QAM consiste em um esquema
de modulacao linear de forma que o sinal a ser transmitido é modulado, tanto
em amplitude quanto em fase. Uma vez que o sinal transmitido é bidimensional,
o ruido aditivo também pode ser separado em duas componentes, uma em fase e

outra em quadratura [13]. A figura 2.2 ilustra este sistema.

N(0,0y)

—P Mapeador Detetor ——p»

0 H?—> a
N(0,6¢)

Figura 2.2: Sistema de transmisscéo M-QAM em um canal AWGN

Pode-se definir as variancias em fase e em quadratura do sinal como

0] =0, = R (2.4)

2.3 Modulacao M-QAM Quadrada

Sabe-se que a expressao (1.6) representa um simbolo M-QAM no dominio do
tempo e que o numero de bits por simbolo é dado por (1.7). Estas expressoes

estao, respectivamente, reescritas a seguir por conveniéncia.

si(t) = A; cos(wot) + B; sen(wygt)

k = log, (M)

A modulacdo M-QAM quadrada caracteriza-se por apresentar um nidmero
par de de bits por simbolo e, portanto, seu diagrama de constelacao adquire um
formato quadrado e simetricamente distribuido nos quadrantes do plano IQ).

A figura 2.3 ilustra a constelacdo gerada por um sistema 64-QAM, onde é
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possivel observar que a menor distancia entre dois simbolos adjacentes é igual a
2v.

: AQ : :
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Figura 2.3: Constelacdo 64-QAM

Assim, esta distancia define as regides de decisao de cada simbolo, tal como

l] = Ai + v
(2.5)
lo=B; £ v

onde /; e g representam, respectivamente, o limiar de decisao do eixo em fase
e o limar de decisao do eixo em quadratura para um simbolo transmitido com
coordenadas (A4;, B;) no diagrama de constela¢do. De acordo com (2.5), o erro de
simbolo ocorre quando uma das coordenadas do simbolo recebido cruza o limiar
de decisao estabelecido pelo simbolo transmitido. Neste caso, o ruido é maior do
que a distancia entre as coordenadas originais do simbolo e o limiar de decisao
em cada eixo.

Para uma constelacao M-QAM quadrada, o nimero de niveis possiveis, L,
que os sinais A; e B; podem assumir, em funcao do numero de simbolos M, ¢é
dado por [7][13]

L=vVM (2.6)

A figura 2.4 apresenta a influéncia do ruido AWGN em uma constelacdo 64-
QAM. Pode-se observar que os simbolos recebidos sao distribuidos nas proximi-
dades das coordenadas dos simbolos transmitidos. A figura 2.5 ilustra a funcao
densidade de probabilidade do ruido aditivo bidimensional [3].



2.3. MODULACAO M-QAM QUADRADA 27

(o % & ' g vs
Jo e Ao o
z'ﬁ ..... *’ _____ ______ ‘*?‘* _____ » &
IE3L AR5 JE 3E 2K 3% 3
IRIE AT 2L 38 3K S 3
JEIEIESEIEIE AR
A e w o w koW
AR AL IL I IR 3K

i
il
Pyl

L
,:.O‘i:‘\\:‘\:‘\\\

Wiy
ity
gl

A

A
;,':?:‘:,‘ :i

Figura 2.5: Funcdo densidade de probabilidade do ruido AWGN bidimensional

Segundo [14], a probabilidade de erro de simbolo pode ser expressa por

Plerra =m( 0—) ~ 70 (,/%) (2.7)

onde 7t representa o nimero médio de vizinhos adjacentes na constelacao. No

caso de uma modulacao M-QAM quadrada, este parametro é dado pela equacao

(2.8) [2].

4(L—1)
L

A figura 2.6 mostra a probabilidade de erro de simbolo devida ao ruido aditivo.

n= (2.8)
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Este cendrio é o mesmo para os eixos I e QQ.

Limiares de Decisdo

Figura 2.6: Probabilidade de erro de simbolo para os sitemas M-QAM

Para as constelacoes quadradas, o valor v é expresso por

3E
=4 — 2.9
v 737 (2.9)
Conforme (2.3), tem-se
2 2 0-}2{ NO (2 10)
O = 0Hf = — —= — .
r—7e 2 4

Substituindo (2.9) e (2.10) em (2.7), tem-se

pnd =g ([ )

L 2 1)

- (2.11)
2(L — 1) 3 E

Plerro] = 7 Q =10 N

O desempenho da modulacdo M-QAM quadrada é bem conhecido e é co-
mum encontrar na literatura diferentes equacgoes para avalid-lo. Entretanto, o
desempenho da modulacao M-QAM nao quadrada é usualmente analisado por
aproximacoes obtidas a partir das expressoes de probabilidade de erro de simbolo
desenvolvidas para a constelacdo quadrada. Desta forma, o formato e a ener-
gia média da constelacao nao sio considerados. A proxima secao apresenta uma
aproximacao para analisar o desempenho de constelacoes M-QAM nao quadradas

que considera o formato e a energia média das mesmas.
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2.4 Modulacao M-QAM Nao Quadrada

A modulacao M-QAM nao quadrada é caracterizada por apresentar um numero
impar de bits por simbolo, k. Nesta secao serao analisadas duas das principais
constelacoes M-QAM nao quadradas: em cruz e sobreposta. Basicamente, a
diferenca entre ambas consiste na posi¢ao dos simbolos no plano IQ.

A figura 2.7 ilustra uma constelacao em cruz da modulacao 128-QAM.

Figura 2.7: Constelagdo em cruz de uma modulagao 128-QAM

De acordo com o que foi apresentado na secao 2.3, é necessdrio, primeira-
mente, calcular o numero de niveis, L, em funcao do numero de simbolos da
constelacao, M. Analisando a figura 2.7, nota-se que uma constelacdo em cruz
pode ser decomposta em uma subconstelagdo quadrada de ordem M/2; disposta
no centro da constelacao total, e em M /2 simbolos igualmente distribuidos nas
quatro extremidades da subconstelacao quadrada. Deste modo, tem-se que

M M
L = — _I_ JE—
2 4y M/2 (2.12)
L= %\/21\4

Para o célculo do niimero médio de vizinhos adjacentes, deve-se encontrar o
numero de simbolos com quatro, trés e dois vizinhos. Observando a figura 2.7, é
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possivel determinar o nimero de simbolos com quatro vizinhos, .

M M M
(BN )

M4:M—3V2M+8

O ntmero de simbolos com trés vizinhos, pz é dado por

M M
M3=4-(\/;—2>+8-<—4.2 M/2_1> (214)

nz = 3V2M—16
O numero de simbolos com dois vizinhos, o, é dado por
o =8 (2.15)

Finalmente, pode-se calcular o valor médio de vizinhos adjacentes para a
constelacdo M-QAM em cruz usando os resultados obtidos em (2.13), (2.14) ¢
(2.15). Assim,

Apes + 3pg + 2p9

M
4-(M+8—3V2M)+3-(3v2M —16) +2-8

M
[ 2
_:4— _—
L 3

Substituindo (2.12) na equacao (2.16), tem-se que o nimero médio de vizinhos da

=|
I

(2.16)

=
I

constelacao em cruz em funcao do nimero L de niveis permitidos para os sinais

A; e B; é dado por

8L —9
21,

= (2.17)

Sabe-se que a probabilidade de erro de simbolo é expressa por (2.7), que esta

Plerrol =1 Q ( Z—z) =uQ ( g—j) (2.18)

Para obter-se o pardmetro v, é necessario determinar a energia média da

reescrita a seguir.
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constelagdo M-QAM em cruz. Através da figura 2.7, pode-se concluir que [13]

(2.19)

onde F corresponde & energia média da constelacio M-QAM em cruz.

Aplicando o resultado obtido em (2.12) na expressao anterior e realizando as
simplicacoes algébricas necessdarias, pode-se calcular a energia média da constela-
cao através da seguinte equacao

v? (3117
:ﬁ'( - —4) (2.20)

A partir do resultado apresentado em (2.20), tem-se a distancia entre as co-

5|

ordenadas originais do simbolo transmitido e os limiares de decisao em fungao da
energia média da constelacao, a saber

0 108F

Y T 3117 36

(2.21)

Finalmente, substituindo os resultados apresentados em (2.10), (2.17) e (2.21)

na equagao (2.7), pode-se calcular a probabilidade de erro de simbolo de uma
constelacao M-QAM em cruz como

8L — 9 32 E
Plerro] = e 2 2.22
erro] ( oL ) @ \/31L2 —36 N, (222)

Os procedimentos usados para encontrar a expressao da probabilidade de erro

de simbolo para constelacao M-QAM em cruz transmitida em um canal AWGN
sao validos para encontrar a expressao da probabilidade de erro de simbolo para a
constelacdo sobreposta. A principal diferenca na andlise da modulacdo M-QAM
sobreposta ¢ o fato de que sua constelacdao nao é simétrica para todo quadrante.
Uma caracteristica importante desta constelacao é que a mesma pode ser obtida
através da sobreposicao de duas constelagoes M /2-QAM.

A figura 2.8 ilustra uma constelacdo 128-QAM sobreposta, onde os pontos
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vazios representam uma constelacdo 64-QAM e
outra constelacao 64-QAM.

AQ
L e

08 pontos
N

cheios representam

Figura 2.8: Constelacdo 128-QAM sobreposta

Visto que a constelacao sobreposta nao é simétrica para todo

quadrante, é

necessario rotaciond-la 7/4 radianos [13], como mostra a figura 2.9.
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Figura 2.9: Constelagdo 128-QQAM sobreposta rotacionada

Observando a constelacao apresentada na figura 2.9, é possivel obter o nimero

médio de vizinhos adjacentes. Deve-se calcular o nimero de simbolos com quatro,
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dois e um vizinho. Neste caso, nao existe simbolo com trés vizinhos. O nimero

de simbolos com quatro vizinhos é dado por
g = M+2—8V8M (2.23)
O nimero de simbolos com dois vizinhos é obtido pela seguinte equacao
frg = V8M — 4 (2.24)
e o numero de simbolos com um vizinho é dado por
=2 (2.25)

Finalmente, o nimero médio de simbolos adjacentes para a constelacao M-
QAM sobreposta é dado por

Appg + 209 + 1

=
I

M
_ 4 (M+2—-V8M)+2-(vVBM—4)+2
= i (2.26)
. AM—4V2M+2
M: M

A energia média da constelacdo sobreposta, F, em funcao da distancia minima
entre os simbolos adjacentes, v, é dada por

g (P )

>

ﬁjl
]
™
S

i —VIH i —\/IW
2 2
. 2 . 2

e g {[ee]” )] (2.27)

E =
2M
i==YZH =T
2

E= %(21\4— 1)

Portanto, a distdncia minima entre os simbolos adjacentes é dada por

, G6F
YT oM

(2.28)

Como a influéncia do canal AWGN é a mesma para qualquer modulacao M-
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QAM, a variancia do ruido em fase e em quadratura para a constelacao sobreposta
também ¢ dada por (2.10). Assim, aplicando os resultados obtidos em (2.10)

3

3

(2.26) e (2.28) em (2.7), tem-se que a probabilidade de erro de simbolo para a
modulacao M-QAM sobreposta é dada por

Plerro] — (4M—4\/W+2> 0 6E/(2M 1)

M N0/4
(2.29)
AM — 42M + 2 24 E
Plerro] = i ST N

2.5 Desempenho das Modulacoes M-QAM Nao
Quadradas

Uma vez conhecidas as expressoes da probabilidade de erro de simbolo para as
constelacoes em cruz e sobreposta, é possivel comparar o desempenho destas ex-
pressoes tedricas com o desempenho obtido a partir de simulacao computacional.
Para ambas as constelacoes, apresenta-se a probabilidade de erro de simbolo em
fungio da relacdo entre a energia média e a densidade do ruido (E/Ny) para trés
ordens diferentes de modulacao: M =8, M=32 e M=128.

A figura 2.10 compara o desempenho do resultado teérico de (2.22) com o
desempenho obtido pela simulacao computacional para a modulacao em cruz de
ordem M = 8.

0
10

Legenda

Resultado teérico

O O OO Simulagéo

10’

Probabilidade de erro de simbolo

Figura 2.10: Desempenho da constelagio 8-QAM em cruz
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Na figura 2.10, pode-se observar que a curva obtida através de simulagao
computacional nao apresenta alto nivel de precisao para a constelacdo 8-QAM
em cruz. Isto deve-se ao fato de nao ser possivel gerar uma constelacao em cruz
com apenas 8 simbolos. Portanto o resultado apresentado em (2.22) representa
uma aproximacao para esta modulacao.

A figura 2.11 compara o desempenho tedrico da modulacao 32-QAM com o
desempenho obtido em simulacao computacional.

0
10 T T T T T T

Legenda

Resultado tedrico

-1 ] ] ] ] ' |OOO simulagao

10

Probabilidade de erro de simbolo

10 i i i i i i i i

E/N,[dB]

Figura 2.11: Desempenho da constelacao 32-QAM em cruz

A figura 2.12 compara o resultado tedrico obtido em (2.22) com a probabili-
dade de erro de simbolo obtida em simulacao para M=128.

Nas figuras 2.11 e 2.12, é possivel observar que o resultado tedrico representa a
probabilidade de erro de simbolo com alto grau de precisao para as modulacoes 32-
QAM e 128-QAM, uma vez que o resultado obtido por simulacao computacional
segue a curva tedrica.

E importante observar que, para valores muito baixos de (E/N,), a precisio
da curva tedrica é menor do que a precisio para valores altos de (E/Np). Isto
acontece porque para valores baixos de (E/Ny), além dos erros ocorridos entre
simbolos adjacentes, também ocorrem erros entre simbolos diagonais, cuja in-
fluéncia nao foi considerada em (2.22). Entretanto esta imprecisao para valores
altos de (E/Np) ndo é relevante porque o niimero de erros entre simbolos diagonais
dimunui sensivelmente com um pequeno aumento da relacao sinal-ruido.

As figuras 2.13, 2.14 e 2.15 comparam o resultado tedrico apresentado em
(2.29) com os resultados obtidos em simulacao computacional para as constelagoes
sobrepostas 8-QAM, 32-QAM e 128-QAM, respectivamente.
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Figura 2.12: Desempenho da constelacao 128-QAM em cruz
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Resultado teérico
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Figura 2.13: Desempenho da constelagcio 8-QAM sobreposta

Comparando o desempenho das modulacoes sobrepostas apresentado nas fi-
guras 2.13, 2.14 e 2.15 com o desempenho das modulacoes em cruz dado pelas
figuras 2.10, 2.11 e 2.12, ¢é possivel observar que as diferencas entre os dois modelos
de constelagdo sdo sutis. Assim, tanto o resultado obtido em (2.22) quanto o
resultado apresentado em (2.29) pode ser usado para estimar a probabilidade de
erro de simbolo para ambas as técnicas M-QAM nao quadradas. Entretanto, para

uma estimativa precisa, deve-se especificar o modelo para a técnica de modulacao



2.5. DESEMPENHO DAS MODULACOES M-QAM NAO QUADRADAS 37

0
10 T T T T T T

Legenda

Resultado teérico

O OO simulagao

e e
R e s N e

10"

Probabilidade de erro de simbolo

107}
L R e Preeeese i preeeeeende e
0 1 1 1 1 1 1 1
2 4 6 8 10 12 14 16 18
E/N,[dB]

Figura 2.14: Desempenho da constelagao 32-QAM sobreposta
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Figura 2.15: Desempenho da constelacao 128-QAM sobreposta

em questao.

Uma consideracao relevante deve ser feita com relacao a ordem da modulacao,
M. Quando este paramentro assume um valor alto, os modelos apresentados
para as constelacoes nao quadradas convergem para o modelo apresentado para
as modulacoes quadradas, ou seja, quando M — 00, o niimero médio de simbolos
adjacentes das constelacoes nao quadradas aproxima-se do nimero médio de
simbolos adjacentes da constelagdo quadrada equivalente [15].



Capitulo 3

Multiportadora em Canais com

Ceifamento

3.1 Introducao

Sabe-se que o processo de geracao do sinal OFDM faz com que o mesmo apre-
sente uma alta PAPR (Peak to Average Power Ratio). Devido as caracteristicas
dos amplificadores de poténcia utilizados, os picos do sinal OFDM sao ceifados
antes de sua transmissao. Isto introduz uma distorcao nao linear que degrada o
desempenho do sistema quanto a taxa de erro de simbolo.

Observando a figura 1.9, é possivel concluir que os picos de amplitude ocorrem
quando vérias componentes ortogonais estdo em fase. Pode-se assumir que a
informagao bindria a ser transmitida, m(t), é uma varidvel aleatéria de Bernoulli
equiprovavel [2]. Deste modo, os N feixes de dados em paralelo podem ser con-
siderados variaveis aleatérias e a probabilidade de ocorréncia de amplitudes e-
levadas torna-se baixa. O sinal OFDM pode ser modelado como a soma de N
variaveis aleatdrias e analisado como um processo estocdstico. Seja adotada a

seguinte nomenclatura
o, = [co, €1,--r; Cn_1]: Vetor de N simbolos seriais a serem transmitidos

o &, =IDFT{n}=[s0, s1,-..,sn_1]: vetor do sinal OFDM no dominio do

tempo

Se o sinal m(t) é equiprovdvel, todas as varidveis aleatdrias que compdem

_>

os vetores ¢,, € ?m possuem as mesmas médias e variancias. Como as bases

do sistema OFDM sao ortogonais, o sinal OFDM pode ser modelado como um

38
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processo gaussiano ergddico, de tal modo que

E[ s = i Elsm] = N,
S (3.1)
Var[ ¥ ] = Z Var[s,,] = No?

onde E[-] e Var[-] sdo, respectivamente, a média e a variancia de (-) e p, e 02 sao,
respectivamente, a média e a variacia de & i Assim, de acordo com o Teorema
do Limite Central [14], pode-se definir que

Fala) ~ ® (%) (3.2)

onde Fy4(a) é a fungao distribui¢ao cumulativa (fdc) da varidvel aleatéria A refe-
rente ao sinal e ®(z) ¢ a fungao distribui¢ao cumulativa de uma variavel aleatéria
gaussina de média nula e varidncia unitdria. Portanto, como a fun¢do densidade
de probabilidade (fdp) do sinal OFDM pode ser modelada como um processo
gaussiano, o mesmo apresenta alta PAPR.

_>
I I3

)= |
PAPR(S w) = F17 T2/ (3:3)

onde || ~||o é a norma infinita de (-) e || ||z é a norma-2 de (-). As definicdes de

norma infinita e de norma-2 sdo expressas por

1700 = max (@)
N-1 3 (3.4)
17|, = [Z mﬁ] = \/xgm% S T

1=0

Realizando as consideracoes e simplicagoes necessérias [2], tem-se que

max (| )2

2
2

PAPR(%,,) = (3.5)

A natureza do sinal OFDM gera um grande problema para a sua transmissao.
Como os amplificadores de RF sao projetados para possuir alta eficiéncia, o ponto
de operacao do amplificador de poténcia fica préoximo do ponto de saturacio, como
ilustra a figura 3.1.
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Pout‘
Ponto de B
operagao \  SE—

Figura 3.1: Ponto de operagao do amplificador de poténcia

Na figura 3.1, a regiao de operacao linear do amplificador estd compreendida
entre os pontos A e B. O ponto B corresponde ao ponto de saturacao e indica
a fronteira entre a regiao linear e a regiao nao linear do amplificador. Assim,
se o valor da poténcia de entrada for maior do que Pg, o amplificador satura e
distorce a forma de onda do sinal de saida. Uma vez que o sinal OFDM possui
alta PAPR, em determinados instantes de tempo a poténcia do sinal de entrada
causard a saturacao do amplificador, distorcendo o sinal de saida durante aquele
instante de tempo. Para modelar este efeito, sera considerado que o amplificador
ceifa completamente o sinal de saida sempre que o sinal de entrada saturar o
amplificador.

A figura 3.2 mostra a relacdo entre a amplitude do sinal de saida e a amplitude
do sinal de entrada de um amplificador de poténcia de RF.

Figura 3.2: Relacdo entre o sinal de saida e de entrada de um amplificador de poténcia

1 importante observar que, quando a amplitude do sinal de entrada ultra-
passa [ volts, a amplitude do sinal de saida é ceifada em [ volts. Deste modo,
o parametro [ determina o valor da amplitude do sinal de entrada que causa a
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saturacao do amplificador e é conhecido como limiar de ceifamento. Vale ressaltar
ainda que, no caso apresentado na figura 3.2, o ganho do amplificador foi nor-
malizado para a unidade, sem interferir na andlise realizada.

A seguir, sao apresentados dois modelos para andlise dos efeitos do ceifa-
mento no desempenho dos sistemas OFDM utilizando modulacoes M-QAM nao
quadradas, obtendo-se a taxa de erro de simbolo em funcao do limiar /.

3.2 Modelagem do Ceifamento Como Ruido Adi-
tivo

A anadlise convencional dos efeitos do ceifamento no sistema OFDM admite que a
distorcao causada pelo ceifamento é um ruido gaussiano aditivo, cuja variancia é
igual & poténcia da parcela ceifada do sinal [9]. Entretanto, algumas consideragoes
devem ser realizadas. Primeiramente, o espectro de poténcia da parecela ceifada
do sinal é plano e estd totalmente contido dentro da largura de faixa do sinal
OFDM. Isto significa que, para esta modelagem, a condicdo de ortogonalidade
entre as subportadoras nao ¢ violada. Deve-se admitir ainda que a poténcia do
sinal estd uniformemente distribuida entre todas as subportadoras. Por fim, todas
as subportadoras devem utilizar uma modula¢do de mesma ordem [16].

Sabe-se que, para um numero elevado de subportadoras, o sinal OFDM pode
ser modelado como um processo aleatério gaussiano com média zero e variancia

o2, Assim, a fdp do sinal ¢ expressa como

fala) = égs exp (;j) (3.6)

e pode-se determinar a poténcia da parcela ceifada do sinal como o segundo

momento, dado por [14]

= /loo(a —1)%f4(a)da + /_ (a+D?fala)da (3.7)

— 00

Considerando que a fdp gaussiana é simétrica com relacdo a média, tem-se que
0
o2 = 2/ (a —1)*fala)da
!

o0 1 —a?
0% =2 / a—1)° ex ( ) da

Normalizando a poténcia do sinal OFDM para a unidade, pode-se escrever que

(3.8)
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2]

OQ_Q/OO(CL—Z)Q ! ex (_CLz)da
R l o p 5

(3.9)
20 -2 2
or=1+10— \/%621 — (1—[2)erf<g>

onde erf(-) é a fungao erro de [-].
Sabe-se que [14]

)
erf(z) = 1 — 2Q(v2x)

onde Q(-) corresponde a funcao distribui¢do cumulativa normal padrao comple-
mentar de [-]. Entdo, pode-se reescrever a equagao (3.9) como

0% =2(1+1)Q(l) — \/221_7r e (3.11)

A relacao sinal-ruido de ceifamento, RSR,, considerando que a poténcia do
sinal OFDM foi normalizada para a unidade, é dada por [2][16]

2l 27!
Nor: e (3.12)

RSR,. = % _ 2(1+ Q) —

2
Or

A partir da relacdo sinal-ruido de ceifamento, é possivel determinar a taxa
de erro de simbolo do sistema OFDM utilizando modulacao digital M-QAM nao
quadrada. Para uma constelacdo M-QAM em cruz, tem-se que o nimero de niveis
possiveis é dado pela equagao (2.12), reescrita a seguir por conveniéncia.

L= 2\/2M

Uma vez que o ceifamento é modelado como um ruido aditivo com poténcia
constante para todas as subportadoras, pode-se determinar a probabilidade de
erro de simbolo devida ao ceifamento para uma unica subportadora e em seguida
generalizd-la para as N subportadoras. De acordo com a expressao (2.7), a pro-

3
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babilidade de erro de simbolo devida ao ceifamento é dada por

Plerro] =1 Q ( U—j) (3.13)

ORr

O valor de v pode ser calculado segundo a equagéo (2.21), reescrita a seguir
por conveniéncia. -
9 108E

Y T 3112 _36

Como a poténcia do sinal OFDM estd normalizada para a unidade, a equacao

anterior pode ser escrita como

) 108

Y T 311736

(3.14)

Substituindo os resultados obtidos nas equagbes (3.11) e (3.14) na equaggo (3.13)

3

tem-se que

8L —9 108

Plerro| = Q 3
erre ( ﬂ3> (3112 = 36) [2(1 + 1)Q(l) — 2 e

Generalizando o resultado obitdo em (3.15) para as N subportadoras, tem-se
a probabilidade de erro de simbolo devida ao ceifamento para um sistema OFDM
utilizando modulacdo M-QAM em cruz.

(8L~ 9) 108
B 2 3.16
2L (31L% — 36) |2(1 + »)Q(1) — =2 ( )

Plerro] =

No caso do sistema OFDM que utiliza a modulacdo M-QAM nao quadrada
com constelacao sobreposta, tem-se que o numero médio de simbolos adjacentes
para esta constelacgdo é dado pela equagdo (2.26), reescrita a seguir por con-
veniéncia.

AM — 4V/2M 4+ 2
M

Como a distancia minima entre os simbolos adjacentes de uma constelacao

o=
sobreposta, v, é dada pela equacao (2.28) e lembrando que a poténcia do sinal

estd normalizada para a unidade, tem-se que

U2_ 6
C9M—1

(3.17)
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Aplicando os resultados apresentados em (2.26) e em (3.17) na equacao (3.15),

tem-se a probabilidade de erro de simbolo devida ao ceifamento para um sistema
com portadora dnica que utiliza a modulacao M-QAM sobreposta

4M—4\/2M+2Q 6
—12

M (2M — 1) |20+ 2)Q() — Z e

Plerro] =

(3.18)
Finalmente, pode-se generalizar o resultado de (3.18) para todas as subpor-
tadoras de um sistema OFDM

N(4M — 42 M + 2) 0 6

M (2M = 1) 20+ 2)QU) — Ze+
(3.19)

A equagao (3.19) fornece a probabilidade de erro de simbolo devida ao ceifa-

Plerro] =

mento para um sistema OFDM que utiliza modulacdo M-QAM nao quadrada
com constelacao sobreposta.

3.3 Modelagem do Ceifamento Como Ruido Im-

pulsivo

A modelagem pelo ruido aditivo apresentada na secdo anterior sé é razodvel se
o limiar de ceifamento, [, assumir um valor baixo o suficiente para produzir um
nimero elevado de ceifamentos durante o intervalo de nm simbolo OFDM. En-
tretanto, quando deseja-se baixa probabilidade de erro de simbolo devida ao
ceifamento, este limiar deve ser suficientemente alto para que a ocorréncia do
ceifamento seja um evento raro, ou seja, o sinal seja ceifado menos do que uma
vez por simbolo OFDM. Deste modo, o ceifamento pode ser analisado como um
ruido impulsivo com dada probabilidade de ocorréncia. Isto permite determi-
nar a interferéncia que uma subportadora introduz nas subportadoras adjacentes
quando a condicao de ortogonalidade ¢ violada. Este efeito nao linear é conhecido
como interferéncia interportadoras (ICI - Intercarrier Interference) e causa uma
degradacdo consideravel no desempenho do sistema OFDM [2] [9] [10].

Sabe-se que, para uma mesma taxa de transmissao de bit, o tempo de simbolo
OFDM eleva-se proporcionalmente com o aumento do nimero de subportadoras.
Assim, o intervalo durante o qual a amplitude do sinal permanece acima do
limiar de ceifamento torna-se muito pequeno com relacao a duracao do tempo
de simbolo. A figura 3.3 mostra o ceifamento de um pico de amplitude do sinal
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OFDM com 512 portadoras, modulagao 32-QAM e limiar de ceifamento igual a
30. B possivel observar que o tempo de ocorréncia do ceifamento, 7., é muito
menor do que o intervalo do simbolo OFDM, T. Deste modo, o ceifamento pode
ser modelado como um ruido impulsivo que ocorre durante determinado instante
de tempo, t, dentro do simbolo OFDM. Esta modelagem implica na introducao de
ICI no sistema, uma vez que o espectro do ruido impulsivo afeta as subportadoras
adjacentes.

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
t[s]

Figura 3.3: Ceifamento de pico do sinal OFDM

Para realizar esta analise, deve-se determinar algumas caracteristicas estatis-
ticas do ceifamento, tais como a duracao e o nimero de cruzamentos do limiar /
durante o simbolo OFDM, e a forma de onda da parcela ceifada do sinal. Se o sinal
OFDM pode ser analisado como nm processo gaussino estaciondrio, o nimero de
vezes que sua amplitude ultrapassa o limiar de ceifamento pode ser modelado
como uma variavel aleatéria discreta com distribuicdo de Poisson. Assim, pode-
se definir a fmp (fungdo massa de probabilidade) do nimero de ocorréncias de
ceifamento como [2] [14]

A emn
B B >0
ps(8) = ' ' (3.20)
0 : caso contrario

onde [ é a varidvel aleatéria que define o nimero de ceifamentos ocorridos em
um determinado intervalo de tempo.
Segundo Rice, a taxa com que o médulo de um sinal aleatério com distribuicao
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gaussiana ultrapassa num limiar [ ¢ dada por [17]

| el
A==y 22 e g (3.21)
™ Mo

onde m; representa a poténcia da i-ésima derivada do sinal s(t), e é definida por

1 x0

:% .

m; w'S(w)dw (3.22)

onde S(w) é a densidade espectral de poténcia do sinal s(t) que apresenta um for-
mato retangular, limitado entre as freqiiéncias —wpuz € +Wiae, conforme mostra

a figura 3.4.

>
-® © w[rad/s]

max max

Figura 3.4: Densidade espectral de poténcia do simbolo OFDM

A partir da equagao (3.22), pode-se calcular o valor de mg, conforme mostra

a equagao (3.23)

me = Qi/ w’S(w)dw
m
~umas (3.23)

1 Wmaz

my — —
27

—Wmamn

3

Na equagao (3.23), nota-se que myg corresponde a poténcia total do sinal e,
normalizando-a para a unidade, pode-se escrever, sem perda de generalidade

1 Wmax
Py S(w)dw =1
T e (3.24)
Lq —
wma:(:

Através da equagao (3.24), pode-se determinar o valor de my, conforme mostrado
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a seguir

~wmes  Wmaz (3.25)

Substituindo (3.25) em (3.21), tem-se que a taxa de cruzamento de limiar é

dada por
2
/\l — l Winaz efg
TV 3 (3.26)

wmaa? — ﬁ
/\l 2

= e
V371

Deve-se, entao, definir a estatistica da duracao do ceifamento, que indica
quanto tempo a amplitude do sinal OFDM permanece acima do limiar [. Seja 7.
o intervalo, em segundos, durante o qual a amplitude do sinal OFDM apresenta
valores maiores do que [. De acordo com Rice, o intervalo durante o qual um pro-
cesso gaussiano permanece acima de determinado limiar é uma variavel aleatéria

com distribui¢ao de Rayleigh e sua fdp é dada por [2] [14] [17]

ZzTc
2Te€ 2 7, >0
fr(1e) = (3.27)

0 : caso contrario

Se 7, ¢ a duracao média do ceifamento, tem-se que

T
Tm — E[Tc] = ﬁ
2 _ T 3.28
=5 (3.28)
9 . T
2= 272

2
T T o7 (=) : T, >0
fr(r)=¢ * 7" ' (3.20)

0 : caso contrario

A probabilidade de ocorréncia de ceifamento em nm intervalo de 7. segundos
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é dada por [2]
Pla> 1] = %Tm =Q <L> (3.30)

Os

Como a poténcia do sinal OFDM estd normalizada para a unidade, tem-se

que o, = 1. Portanto

%Tm = Q(Z)
o QQ(Z) (3.31)

A funcao Q(I) pode ser representada por uma série, conforme mostra a seguinte
equacao

(3.32)

Na equacao (3.32), a influéncia do segundo termo da série em diante é minima
porque os valores tipicos de [ sao maiores do que 3. Para [ maior do que 305,
pode-se escrever que
1 2
QU ~ e" 2 3.33
0~ (3.33)

Portanto, o tempo médio da duracao de ceifamento pode ser reescrito como

12
2e 7

T Varin

Substituindo (3.26) em (3.34), tem-se que

(3.34)

Tm

2
27r\/§ 6_17
Tm — e
V 27Tlu)ma$€ 2 (335)

213 1 /3
Tm = = Py
vV 2ml Wmax lfmaa: 27

Uma vez definidas as estatisticas do ceifamento, deve-se determinar a in-

fluéncia do pulso de ceifamento na ortogonalidade entre as subportadoras. Se-

gundo Rice, a forma de onda de um sinal gaussiano acima de determinado limiar
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[ apresenta um formato parabdlico, expresso por [17]

1 1 t
pr(t) = <—§m2t2 + §m27'62> [-ret (7_—)

(3.36)

onde ret (% ¢ um pulso retangular unitario de largura 7.. A figura 3.5 ilustra a
forma de onda da parcela ceifada do sinal OFDM e o pulso parabdlico.

pulsos ceifados

N\
———p \

Figura 3.5: Comparacdo entre o pulso parabdlico e a parcela ceifada do sinal OFDM

Para determinar a influéncia do ceifamento na ortogonalidade entre as sub-

portadoras, deve-se analisar o espectro instantianeo do pulso de ceifamento, que
é obtido através de sua Transformada de Fourier, conforme mostra a equacao
(3.37) [2] [10].

P (w) =F{p-(t)} = /Oo pr(t) e 7etdt

IT,mo WT, W, (3:37)
P (w)=—= [sinc (TC> — €08 ( C)}

w? 2

onde sinc(z) = %(;m) e P.(w) corresponde ao espectro do pulso parabdlico dado
pela equagao (3.36).

T

N

Sabe-se que o sinal OFDM gerado pela IFFT é discreto no dominio do tempo
e possul N amostras espacadas de + segundos. Assim, a andlise do pulso de
ceifamento deve ser discreta e a equagao (3.36) pode ser reescrita como

/ Te
()

2
onde ¢, =

(3.38)
%, tg e T. sdo, respectivamente, o instante de ocorréncia e a duracao
do ceifamento.
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Desta forma, a influéncia do ceifamento da k-ésima subportadora pode ser
determinada através da Transformada Discreta de Fourier, dada por

Pl=—=) ple* T (3.39)

onde o fator \/Lﬁ mantém a poténcia do sinal normalizada para a unidade. Se

o nimero de subportadoras utilizadas for suficientemente grande, tem-se que [2]
[10]

T

—<<T 3.40

2 (3.40)
Entao, o termo ﬂ pode ser aproximado para a base de tempo continua, ¢, e a

equagao (3.39) pode ser simplificada, de modo que

t=to+7c

Pl = t— to — %) o9 2mk  gt (3.41)

TVN /
Substituindo u =t — ¢y em (3.41), tem-se que
Pl \/> / u— = e*j 27‘(%(u+t0)du

(3.42)
P]é \/_ —j27‘r / P (U o %) e—jZW%udu
0

Fazendo w = 2%%, tem-se que a equagao (3.42) representa a Transformada de
Fourier dada por (3.37). Portanto, pode-se escrever que

V N - k k ‘rc Te

P,; = T e~J2ngto p=j2m p(u) e “*du
0
(3.43)
pr o YN nek(ur) { e [ (kR b
T €3k T T

Lembrando que a duracao do ceifamento é muito menor do que o intervalo de
stimbolo OFDM (7. << T'), pode-se usar a seguinte simplificagao

2
sinc(z) — cos(z) & % r O<a<<l (3.44)
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Assim, a equacgao (3.43) pode ser reescrita como

VN repfos), Iman® 2
T 47'('2/{2 3T2 (3 45)
\/Nlm 73 co. k '
72 ¢ 67'] ZﬂT(tOJr%)
127

P =
P =

Sabe-se que a soma vetorial de duas varidveis aleatdrias com distribuicao
gaussiana resulta em uma varidvel aleatéria cujos moédulo e argumento podem
ser representados, respectivamente, por uma fdp de Rayleigh e por uma fdp uni-
forme. Assim, como 7. é uma varidvel aleatdéria com distribuicao de Rayleigh,
o argumento da exponencial da equagao (3.45) pode ser modelado como uma
variavel aleatéria uniformemente distribuida entre 0 e 27, cuja fdp é dada por

o= = 0o (3.16)
o) = .
0 ; caso contrario

Portanto, a poténcia da parcela ceifada do sinal na freqiiéncia da k-ésima sub-

portadora pode ser escrita como

— €

P =
k 12T

(3.47)

O nivel de interferéncia de amplitude na k-ésima subpotadora, n, pode ser
definido como [2][10]
B VN Imot?

- (3.48)

n

Entéo, pode-se reescrever (3.47) como
P = ne’? (3.49)
A probabilidade de erro de simbolo em 1um sistema OFDM ¢ definida como
Plerro] = Plerro/cei famento|Plceifamento] + Plerro/cei famento®| Plcei famento®] (3.50)
onde P[ceifamento®] representa o complemento de Plceifamento] e fornece a
probabilidade de nao ocorrer ceifamento.

Para determinar a probabilidade de erro devida ao ceifamento, é necessario
definir a probabilidade do espectro da parcela ceifada do sinal, 7, estar acima de
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dado limiar, . Para o caso limite, tem-se n = . Portanto

Nlimgyt?
y = Yimar? (3.51)
127
A duracao do ceifamento que provoca erro pode ser determinada como
19T \
-
Te = 3.52
() (3:52)
Assim, tem-se que
127 \3
g
Pn>~=P|7.> 3.53
>4 () ] (3.59)
Lembrando que a fdp de 7, é dada por (3.29) e fazendo
127 \ 3
A= ( 7 ) (3.54)
\/Nlmg
pode-se escrever que
Plr.> A] = / fr(Te)dT.
A
< T TC 2
Plr. > A :/ T T—; e_Z(W) dr, (3.55)
A 2 Tm
__7 2
Plr.>Al=¢ w2"
Substituindo (3.55) em (3.53), tem-se que
[ 12Ty \ [ 127 \ 8
g m g
Pl7.> =exp|——
(\/Nlm2> P 472, (\/NZWQ) ]
- - - (3.56)

1 1
127 3 2y2\
P TC>< 7 ) = exp T (144T7>
| \/Nlm2

Das equagoes (3.31) e (3.33), tem-se que

20(1 2 2
T = Q) = e~ T (3.57)
)\l vV 2w l)\l
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Mas,
w 2 2r N 2 2N 2
N o= e o = T =T 3.58
l V3T V3rT V3T ( )
entao ,
2T 3T
T = 6212:J§NZ (3.59)
/o= 12Ne % T
21l W
Assim, a equacio (3.56) pode ser reescrita como
[ 127 \?] [ 22N22 (1447742 3
P> =exp |— 5 5
r 17 r 1
12T \3 14476T%2 NS[6\ 3
Pl7.> = — 3.60
" (\/ﬁihn2> P ( 1670 N Zm3 (3.60)
r 17 r 1
12T ) 3 (2#672]\[5[4) 3
P|7r. > =exp|— | ———
_ (mmg Y \srmg
Sendo (n f 2 g
7 fmax T
= = .61
a equacio (3.60) pode ser reescrita como
[ 127 \? [ (202 NSAGT\ 5
P> =exp |—
N 371167 N1
- 12 - . (3.62)
12T~ ) s (37T2’}/2Nl4> 3]
pP =exp |~ ——g

Através da igualdade apresentada em (3.53) e do resultado obtido em (3.62)

>

\/Nlmg

¢ possivel determinar a fde de ~, conforme mostrado abaixo

Fazendo U =

V3N rl?

F(y)=1-=Pn>+]=1-Ply <1

f%h)zl—@m[—< 3

2

Fy(v) =1—exp

322N

)|

na equagao (3.63), tem-se que

1
3

~(3)

3

(3.63)

(3.64)
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A equagao (3.64) representa a fdc do mapeamento de uma variavel aleatéria em
um plano complexo distorcido, onde nei® — ns ef. A figura 3.6 ilustra este
mapeamento. Desta forma, a fdc desta varidvel aleatéria mapeada em um plano

nao distorcido pode ser escrita como

Fl(y) =1—exp (—%) (3.65)

Im A Im A

A (A)1/3
0 o

Figura 3.6: Mapeamento no plano complexo distorcido

A partir da equacao (3.65), pode-se obter a fdp de v como mostrado a seguir

(3.66)

De acordo com (3.66), v é uma varidvel aleatéria com distribuicao de Rayleigh,
obtida através da soma vetorial de duas varidveis aleatérias gaussianas, X e Y,

onde

X = vy cos(0) (367)
Y = ysen(h)

As fdp‘s de X e Y podem ser obtidas através da fdp conjunta de v e 6.
Como 7 e # sao variaveis aleatdrias independentes, com distribuicao de Rayleigh
e uniforme, respectivamente, a fdp conjunta de ambas em um plano complexo
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nao distorcido é dada por

Fro(7,0) = 17, - fo(0)
2
fro(v,0) = 27:;]2 exXp <_27ﬁ>

A fdp conjunta de X e Y pode ser determinada como

fxy(z,y) = M

onde J(-) corresponde ao Jacobiano de (-) e ¢ definido por

T,y ; yeos() , ysen(0)
v, 0 ¥ ; ¢
T, Y % vcos(0) L cos(0)

v, B %ysen(H) %vsen(ﬁ)

J L v cos? () + ysen®(0) = v
v, 0

Substituindo (3.68) ¢ (3.70) em (3.69), tem-se que

1 _1z2 1
e 2

Pev(ey) = o= e s

2
¥ _
U2

[N
g

(&

[

Como X e Y sao variaveis aleatérias independentes, tem-se que

fxv(@,y) = fx(z)- fr(y)

(3.68)

(3.69)

(3.70)

(3.71)

(3.72)

A partir de (3.72), pode-se concluir que as fdp‘s de X e Y sdo definidas por

1
fX(x) = \/%Ue_
1
€

fY(y): \/%U -

[N

v2
2

N
<

(3.73)

Observando as fdp‘s apresentadas em (3.73), pode-se verificar que U corresponde
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ao desvio padrao das varidveis aleatérias X e Y mapeadas no plano complexo nao
distorcido. Assim, o valor de desvio padrao das gaussianas ortogonais no plano
complexo distorcido é dado por

Uz ( 2 ) : (3.74)
g, = 3 = R — .
g V3N nl2

Pode-se, agora, determinar a probabilidade com a qual a projecao de n no eixo
real do plano complexo distorcido cruza determinado limiar z, conforme mostra

a equacao (3.75).

Plncos(8) > 2] = Plysen(6) > y] = Q (%) —Q (y—> (3.75)

g

A partir da equagao (3.75), é possivel determinar a probabilidade de erro de
simbolo devida ao ceifamento para um sistema OFDM que utiliza uma modulacao
digital com uma constelacao formada por M simbolos separados a uma distancia
2v, de acordo com a seguinte expressao

1
Plerro/ceifamento] = 1 Q (E> (3.76)
o
Sabe-se que a ocorréncia do ceifamento em um intervalo de simbolo OFDM é
uma variavel aleatdria discreta com distribuicao de Poisson de taxa A;. Assim, a
probabilidade de ocorrer ceifamento em T' segundos é dada por [2] [10]

Plceifamento] =1 — e T~ T ; para \; << 1
(3.77)

w 12
max Te_ 5

V3T

Plceifamento] ~

Finalmente, a probabilidade de erro de simbolo causada na presenca do ceifa-

mento do sinal pode ser escrita como
Plerro| = Plerro/ceifamento| - P|cei famento] (3.78)

A aproximacao apresentada em (3.77) é vélida apenas para um sinal continuo
no tempo, ou seja, o espacamento entre as amostras do sinal OFDM ¢ infinitesi-
mal. Entretanto, conforme foi mostrado no capitulo 1, os transmissores e recep-
tores de um sistema OFDM operam com uma freqiiéncia de amostragem multipla
da taxa de Nyquist, o que discretiza o sinal no dominio do tempo. Assim, deve-se
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redefinir a probabilidade de ocorréncia do ceifamento para o sinal OFDM dis-
creto. Uma vez que o simbolo OFDM é uma varidvel aleatéria gaussiana com
média nula e varidncia unitaria, tem-se que

Pllsy| > |l|] = Plsn > ]+ P[s, < ]

Pllsn| > [1]]=2Q()

(3.79)

Portanto, a probabilidade de ocorréncia do ceifamento pode ser dada por
Plceifamento] =~ 2Q(l) (3.80)

A equagao (3.80) consiste em uma andlise otimista do ceifamento, uma fez que a

mesma considera que o ceifamento ocorre em apenas uma das N subportadoras.
Assim, substituindo (3.76) ¢ (3.80) em (3.78), tem-se a probabilidade de erro

causado pela ocorréncia do ceifamento em um sistema OFDM amostrado como

Plerro] ~ 1 Q (“) -20(1) (3.81)

Ty

Para o sistema OFDM que utiliza modulacdo M-QAM nao quadrada com
constelacdo em cruz, o valor de v que mantém a poténcia do sinal OFDM unitaria
é dado por

108
- 3.82
i \/ ON(31L2 — 36) (3.82)

Entdo, a equagao (3.81) pode ser escrita como

Plerra = $£=2 (\/2N( 108 .\/3—N7r12> 00

2L 31L2 — 36) 2
. (3.83)
8L —9 97> :
P[erm]ki( 7 )'Q(l)'Q ( 2(3122—36))

No caso da modulacao M-QAM nao quadrada com constelacdo sobreposta, o
valor de v que mantém a poténcia do sinal OFDM unitaria é obtido através de

6
v = SNEM 1) (3.84)
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A probabilidade de erro devida a ocorréncia de ceifamento durante um simbolo
OFDM amostrado é dada por

Plerro] ~

AM — 4V2M + 2 6 V@VMQ%
M ¢ ( INEM -1) 2 ) o (3.85)

Plerro] ~

2(4M — 4y/2M + 2) 3rl2 \°
i 'Q(”'QKW> ]



Capitulo 4

Desempenho de Sistemas OFDM
com Modulacoes M-QAM Nao

Quadradas em Canais com

Ceifamento

4.1 Introducao

Sabe-se que o ceifamento introduz uma distorcao nao linear no sinal OFDM,
afetando as subportadoras e degradando o desempenho do sistema. Na ocorréncia
do ceifamento, o espectro do sinal ceifado apresenta uma poténcia maior fora da
banda de interesse, o que pode causar interferéncia nos sinais transmitidos em
canais adjacentes. Paralelo a este efeito, durante o ceifamento, ocorrem emissoes
espurias dentro da largura de faixa do sinal, o que acarreta na interferéncia entre
as subportadoras adjacentes (ICI) e compromete o desempenho do sistema. Estes
efeitos do ceifamento podem elevar sensivelmente o nimero de erros na recepcao.
Assim, deve-se estimar corretamente a influéncia do ceifamento na taxa de erro
de simbolo, o que possibilita o dimensionamento de sistemas de compensagao [2].

No capitulo anterior, foram apresentadas duas aproximagoes para a analise do
ceifamento em sistemas OFDM que utilizam modulacoes M-QAM nao quadradas.
Torna-se interessante, neste momento, comparar os resultados teéricos obtidos
na capitulo 3 com o desempenho das modulacoes M-QAM em cruz e sobreposta
obtido através de simulacao computacional. Através desta comparacao é possivel

determinar qual dos dois modelos apresenta 1um comportamento mais realistico.

99
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4.2 Comparacao entre os Modelos para Canais

com Ceifamento

O efeito nao linear gerado pelo ceifamento do sinal OFDM causa a intermodulacao
entre as subportadoras adjacentes, comprometendo a ortogonalidade entre as mes-
mas. O modelo como ruido aditivo considera que a ocorréncia do ceifamento nao
viola a condicao de ortogonalidade do sistema. Por este motivo, esta andlise a-
presenta uma estimativa otimista para a probabilidade de erro de simbolo. Neste
caso, apenas a poténcia da parcela ceifada do sinal é considerada como poténcia
de ruido aditivo equivalente, fazendo com que, para valores elevados de |I], a
interferéncia introduzida pelo ceifamento seja muito pequena.

Por sua vez, a modelagem como ruido impulsivo, aborda o efeito do ceifamento
de forma mais realista, considerando a ICI. Assim, a estimativa da probabilidade
de erro de simbolo para este modelo torna-se mais confidvel para avaliar a qua-
lidade do sistema do que a estimativa proposta pelo modelo como ruido aditivo
[2].

Juntamente com as curvas de comparacao entre ambos os modelos, analisa-se
o desempenho de sistemas OFDM que utilizam modulacoes M-QAM em cruz e
sobreposta em canais com ceifamento. As figuras seguintes apresentam as com-
paragoes entre as curvas obtidas para ambos os modelos e analisam o desempenho
de sistemas OFDM que utilizam modulacoes 32-QAM e 128-QAM em cruz e so-
breposta.

As figuras 4.1, 4.2, 4.3, 4.4, 4.5 e 4.6 comparam os resultados obtidos em (3.16)
¢ (3.83) e analisam o desempenho dos sitemas OFDM que utilizam modulacdo
M-QAM em cruz.

Nas figuras 4.1, 4.2 e 4.3 foram considerados sistemas OFDM que utilizam,
respectivamente, 16, 32 e 64 subportadoras e modulacao 32-QAM em cruz. Em
cada uma delas, pode-se notar que a curva obtida pela simulacao aproxima-se da
curva obtida para o modelo como ruido impulsivo.

Por sua vez, as figuras 4.4, 4.5 e 4.6 apresentam o desempenho dos sitemas
OFDM com 16, 32 e 64 subportadoras e modulacao 128-QAM em cruz. Neste
caso, pode-se observar que as curvas simuladas tendem ainda mais ao comporta-
mento da curva obtida para o modelo impulsivo.

As figuras 4.7, 4.8, 4.9, 4.10, 4.11 e 4.12 comparam os resultados obtidos
em (3.19) e (3.85) e investigam a probabilidade de erro de simbolo devida ao
ceifamento para sistemas OFDM que utilizam modulacao M-QAM sobreposta.

Nas figuras 4.7, 4.8 e 4.9 foram utilizados sistemas OFDM com 16, 32 e 64
subportadoras e modulacao 32-QAM sobreposta. Novamente, as curvas geradas

por simulacao computacional comprovaram a condicao realistica da modelagem
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Probabilidade de erro de simbolo

10 Tegenda feede e \ T ]

— ~— Ruido aditivo . 1\
—____ Ruido impulsivo
10-14 OOQO simulagao 1 | \ 1 I
2 22 24 2.6 2.8 3 32
I[o]

Figura 4.1: Probabilidade de erro de simbolo de um sistema OFDM com 16 subporta-
doras e modulacdo 32-QAM em cruz

Probabilidade de erro de simbolo

10- Legeﬁda .......... \ ............ .......... ........ i

— — Ruido aditivo
Ruido impulsivo

-14|00Q simulagao 1 1 \ 1 1 1
2 22 2.4 2.6 2.8 3 3.2 34

Figura 4.2: Probabilidade de erro de simbolo de um sistema OFDM com 32 subporta-
doras e modulacao 32-QAM em cruz

como ruido impulsivo, visto que elas se aproximaram da curva gerada através do
resultado tedrico apresentado na equacao (3.85).

As figuras 4.10, 4.11 e 4.12 analisam o desempeho dos sistemas OFDM que
utilizam modulacdo 128-QAM sobreposta. Também foram considerados sistemas

com 16, 32 e 64 subportadoras e as curvas simuladas aproximaram-se das curvas
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Probabilidade de erro de simbolo

12 : : : : :
10 Tegenda |-+ e it MEA R SRR i
— — Ruido aditivo : A\ : :
——_ Ruido impulsivo . . . .
10'14 OOO simulagao i i \ i i
2 2.2 24 2.6 2.8 3 3.2
I [c]

Figura 4.3: Probabilidade de erro de simbolo de um sistema OFDM com 64 subporta-
doras e modulacdo 32-QAM em cruz

Probabilidade de erro de simbolo

12 : : : : : : : : :
10 Tegenda R s R T R Lo . i
— — Ruido aditivo : : \ : :
—— Ruido impulsivo
10'14 OOO simulagao i 1 i\ 1 I I I
2 2.2 24 2.6 2.8 3 3.2 34 3.6 3.8 4
I[c]

Figura 4.4: Probabilidade de erro de simbolo de um sistema OFDM com 16 subporta-
doras e modulacao 128-QAM em cruz

obtidas para o modelo como ruido impulsivo.

Algumas consideracoes devem ser feitas com relacdo as curvas obtidas. A
primeira delas é que, embora a analise do ceifamento como ruido impulsivo uti-
liza uma aproximacao da fungao @Q(z) vdlida para [ > 3, em todas as figuras
foi tracada a probabilidade de erro de simbolo para [ > 2, com a finalidade de
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Probabilidade de erro de simbolo

10 Tegenda e O R R N i
— — Ruido aditivo : : )

Ruido impulsivo . . I\ . . . .
10M1CQOO simutagao i i i i i i i
2 2.2 2.4 2.6 2.8

Figura 4.5: Probabilidade de erro de simbolo de um sistema OFDM com 32 subporta-
doras e modulacdo 128-QAM em cruz

Probabilidade de erro de simbolo

10 s [ S SRR RN NN S ]

— — Ruido aditivo f f \ ‘ ‘ ‘ ‘
—— Ruido impulsivo . . . . . . .
10'14 OQO simulagao i i il i i i i
2 2.2 2.4 2.6 2.8 3 3.2 3.4 3.6 3.8 4

Figura 4.6: Probabilidade de erro de simbolo de um sistema OFDM com 64 subporta-
doras e modulacao 128-QAM em cruz

comparar com o modelo do ceifamento como ruido aditivo. Deste modo, as esti-
mativas de probabilidade de erro de simbolo apresentadas nas figuras podem ser
imprecisas para valores de [ < 3.

A segunda consideracao refere-se a condicao otimista do modelo como ruido
aditivo. Pode-se observar que para valores elevados de [, esta modelagem apre-
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Probabilidade de erro de simbolo

107 Togonda |- \ e S S SO S ]

— — Ruido aditivo \
Ruido impulsivo . . . . . .
10'14 OO0 simulagdo i\ i i i i i
2 22 24 26 2.8 3.2 3.4 3.6 3.8

Figura 4.7: Probabilidade de erro de simbolo de um sistema OFDM com 16 subporta-
doras e modulacdo 32-QAM sobreposta
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Figura 4.8: Probabilidade de erro de simbolo de um sistema OFDM com 32 subporta-
doras e modulacdo 32-QAM sobreposta

senta valores de probabilidades de erro de simbolo muitas ordens de grandeza
menores do que a modelagem como ruido impulsivo.

Finalmente, é importante fazer uma observacao com relacdo aos nimeros de
subportadoras utilizados nas simulagoes. Foram considerados sistemas OFDM

com baixo numero de subportadoras porque, neste caso, a probabilidade de nao
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Figura 4.9: Probabilidade de erro de simbolo de um sistema OFDM com 64 subporta-
doras e modulacdo 32-QAM sobreposta
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Figura 4.10: Probabilidade de erro de simbolo de um sistema OFDM com 16 subpor-
tadoras e modulacdo 128-QAM sobreposta

amostrar um pulso ceifado é muito menor do que nos sistemas com alto numero de

subportadoras. Para que um sistema OFDM com muitas subportadoras pudesse

ser analisado, seria preciso aumentar a taxa de amostragem utilizada na simula-

¢ao. Isto geraria vetores computacionais muito extensos e aumentaria conside-

ravelmente o esforco computacional, inviabilizando a simulacdo. Entretanto, os
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Figura 4.11: Probabilidade de erro de simbolo de um sistema OFDM com 32 subpor-
tadoras e modulacdo 128-QAM sobreposta
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Figura 4.12: Probabilidade de erro de simbolo de um sistema OFDM com 64 subpor-
tadoras e modulacdo 128-QAM sobreposta

resultados simulados comprovaram a natureza realistica do modelo como ruido

impulsivo, visto que, na média, as curvas simuladas seguiram as curvas obtidas

para o mesmo.



Capitulo 5

Conclusoes

Devido aos efeitos causados por canais com multipercurso, os sistemas de comu-
nicacao digital tém requerido uma solucao de compromisso entre a transmissao
de dados a taxas cada vez mais altas e a limitacao do espectro de freqgiiéncias. A
técnica OFDM tem sido alvo de pesquisas em instituicoes de todo o mundo por
comportar-se como um sistema robusto a ocorréncia do desvanecimento seletivo
em freqiiéncia. Deste modo, diversos padrdes de comunicacdo, como o DVB-T e
o ISDB-T, adotados na TV digital, e o IEEE 802.11 WLAN ( Wireless Local Area
Network), adotado nas comunicagoes sem fio, tém utilizado o sistema OFDM
para a transmissao digital, contribuindo ainda mais para a popularizacao desta
técnica.

Entretanto, algumas dificuldades inerentes a esta técnica podem limitar a sua
adocao em novos padrdes de comunicacao digital. A primeira delas refere-se a
complexidade de geracao e detecao do sinal OFDM. Com o objetivo de manter
a ortogonalidade entre as subportadoras, os N osciladores do transmissor e do
receptor do sistema devem permanecer perfeitamente em fase. Com o desenvolvi-
mento dos processadores digitais de sinais, foi possivel solucionar este problema
e implementar sistemas OFDM com até milhares de subportadoras. Outra difi-
culdade encontrada estd relacionada a amplificacdo do sinal para a transmissao.
Como o sinal OFDM apresenta uma alta relacao entre sua poténcia de pico e
sua poténcia média, os picos do sinal sao ceifados, uma vez que os amplificadores
de poténcia sao projetados para operarem o mais proximo possivel do ponto de
saturacao. Este ceifamento distorce o sinal a ser transmitido e degrada a quali-
dade do sistema.

Visto que o objetivo deste trabalho foi analisar o desempenho dos sistemas
OFDM que utilizam modulacoes M-QAM nao quadradas, primeiramente foram
apresentadas as expressoes que definem a probabilidade de erro de simbolo para

dois tipos de constelacoes: em cruz e sobreposta. Através de simulacao computa-
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cional, foi possivel comprovar a precisao dos resultados tedricos obtidos, exceto
para a constelacao 8-QAM em cruz, devido a impossibilidade de se gerar uma
constelacao em cruz com apenas oito simbolos.

Posteriormente, foram apresentados dois modelos para andlise do ceifamento.
O primeiro deles, conhecido como modelagem do ceifamento como ruido aditivo,
admite que a parcela ceifada do sinal corresponde a uma fonte de ruido aditivo
e sua variancia ¢ igual a poténcia da parcela ceifada do sinal OFDM. Contudo,
este modelo considera que toda poténcia do ruido aditivo esta uniformemente
distribuida dentro da largura de faixa do sinal, o que nao prejudica a ortogona-
lidade entre as subportadoras. Sendo assim, este modelo realiza um tratamento
otimista do ceifamento, pois este é um efeito nao linear que introduz interferéncia
entre as subportadoras, comprometendo a ortogonalidade entre as mesmas.

O segundo modelo, por sua vez, analisa o ceifamento como um ruido impul-
sivo, cujo formato corresponde a um pulso parabdlico, e apresenta uma dada
probabilidade de ocorréncia. Assim, a interferéncia entre as subportadoras é con-
siderada, tornando este modelo mais realistico quanto a probabilidade de erro
de simbolo devida ao ceifamento, em especial para valores elevados de |I|. Esta
abordagem ¢é denominada modelagem do ceifamento como ruido impulsivo.

Finalmente, através de simulacao computacional, foi possivel comprovar a
precisao dos resultados tedricos obtidos para diferentes ordens das modulacoes
M-QAM nao quadradas em cruz e sobreposta e diferentes nimeros de subpor-
tadoras. Foram considerados apenas sistemas com baixo numero de subporta-
doras devido a dificuldade de se aumentar a taxa de amostragem utilizada na
simulacao. Entretanto, os resultados obtidos em simulacao foram satisfatdrios
porque, na média, as curvas simuladas seguem o modelo do ceifamento como
ruido impulsivo, comprovando a natureza realistica deste modelo.

A abordagem realizada em [2] consiste em uma andlise pessimista dos efeitos
do ceifamento no desempenho do sistema, uma vez que a modelagem como ruido
impulsivo considera que o ceifamento ocorre nas N subportadoras. Para que uma
comparacao entre aquela abordagem e a apresentada neste trabalho possa ser
realizada, a expressao que define a probabilidade de erro de simbolo, apresentada
em [2], deve ser normalizada com relacdo ao nimero de subportadoras. Outra
observacao importante refere-se a energia média da constelacao considerada na
andlise do desempenho da modulacao. Neste trabalho, foi considerado o seu
valor eficaz, enquanto que em [2] foi utilizado o seu valor de pico. Assim, a
comparacao entre ambos os esquemas de modulacao sé sera vidvel se as expressoes
da probabilidade de erro de simbolo forem definidas da mesma forma, ou seja,
deve-se considerar o mesmo valor da energia média da constelagao (eficaz ou de
pico) para ambas expressoes.

E de fundamental importancia determinar com precisao o quanto a ocorréncia
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do ceifamento degrada o desempenho dos sistemas OFDM. Conhecendo os efeitos
desta interferéncia, é possivel determinar se é viavel a utilizacdo de amplificadores
de alto rendimento nestes sistemas, além de permitir a adocao de contra-medidas
eficazes que possam eliminar os erros na recepcao. Uma vez conhecida a proba-
bilidade de erro de simbolo introduzida por um amplificador linear, uma destas
contra-medidas consiste em definir uma codificacao de canal com capacidade de
correcao de erro de simbolo maior do que a probabilidade de erro devida ao ceifa-
mento. Assim, trabalhos futuros podem analisar o método de codificacdo de canal
a ser adotado com o objetivo de evitar que os erros introduzidos pelo ceifamento
do sinal comprometam o desempenho do sistema OFDM. Pode-se também inves-
tigar um método de codificagdo capaz de minimizar os altos picos de amplitude
do sinal OFDM, o que diminui a relacao entre a sua poténcia de pico e a sua
poténcia média e melhora o desempenho do sistema.

Outra proposta para trabalhos futuros consiste em analisar os efeitos do ceifa-
mento do sinal transmitido em canais ruidosos para sistemas OFDM que utilizam
modulacoes M-QAM nao quadradas. 1 necessario, neste caso, determinar uma
expressao analitica para a probabilidade de erro. A mesma andlise pode ser feita
tanto para canais com desvanecimento plano, como Rayleigh, Rice e Nakagami,
quanto para canais com desvanecimento seletivo em freqiiéncia. Sugere-se, por
fim, um estudo de comparacao de desempenho ente sistemas OFDM que utilizam
modulacoes quadradas, os quais tem sido largamente empregados nos diversos
padroes de comunicacao digital, e os sistemas OFDM empregando modulacoes
nao quadradas, propostos neste trabalho.
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