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RESUMO

Técnicas de comunicacdo que utilizam multiplas antenas (MIM@tiple-input, multiple-outpgitsdo
uma importante area de pesquisa, que tém atraido consideravel atemcéspétial, os sistemas MIMO
multiusuario sdo capazes de combinar o aumento de capacidade propdocmr sistemas MIMO e,
guando informacao sobre o estado de canal (€finnel state informatigresta disponivel no transmissor,
as propriedades espaciais do canal podem ser exploradas por mgié-dadificacdo, de forma que
os diversos usuarios podem ser multiplexados espacialmente. Entretaratiyreza variante no tempo
do canal radio mével nao é levada em consideracdo ao analisar o éedengns esquemas de pré-
codificacao.

Este trabalho apresenta como primeira contribuicdo uma proposta dedifiéacor para o enlace
direto de sistemas MIMO multiusuério que utiliza o conceito de perturbacdo ganti®s resultados
de simulacdo mostram que a técnica proposta apresenta desempeniar spdas técnicas lineares
atualmente relatadas na literatura.

A segunda contribuicao diz respeito a influéncia da informacéo desatisapare o estado do canal
no desempenho das técnicas de pré-codificacio. E proposto um paedippativo de canal que utiliza o
algoritmoset-membership affine projecti¢8M-AP) como forma de compensar a desatualizacdo da CSI
causada pela variagcdo temporal do canal de comunicacéo. Os resutt@stoam que o preditor SM-AP,
além de exibir baixo custo computacional, apresenta desempenho sapsradgoritmos classicos NLMS
(normalized least mean square RLS fecursive least squargs



ABSTRACT

Multiple-input, multiple-output communication techniques are an important aresgseérch, and have
attracted considerable attention. In particular, multiuser MIMO systems pableaof offering the higher
link capacity of MIMO systems and, when channel state information (CSWasadle at the transmitter,
the spatial properties of the channel can be exploited by precodingasmtlitiple users can be spatially
multiplexed. However, the time-varying nature of the mobile-radio channettitaken into account when
analyzing the performance of the precoding schemes.

The first contribution of this work is the proposal of a precoding techmigased on the concept
of continuous perturbation. Simulation results show that the proposedideehoutperforms the linear
precoding techniques currently reported in the literature.

The second contribution concerns the influence of the outdated CSl ietfoerpance of the precoding
techniques. An adaptive channel predictor based on the set-membafhe projection (SM-AP)
filtering is proposed as a way to compensate the outdated CSI caused byngfwrakvariations of the
communication channel. The results show that the SM-AP predictor has lopwutational cost and it has
superior performance when compared to the classical algorithms NLM&étiaed least mean square)
and RLS (recursive least squares).
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1 INTRODUCAO

1.1 CONTEXTUALIZACAO

As comunicacdes sem fio apresentaram, nas Ultimas décadas, um deésemio muito grande. Um
dos motivos que impulsionou tal desenvolvimento foi o crescimento das camgriE moveis pessoais.
As novas aplicacdes e servi¢cos sdo cada vez mais elaborados e espexidiemandam grande velocidade
de transmissao e melhor qualidade de servigo. A citar como exemplo, os sistemetsfonia mével de
guarta geracdo, denominados IMT-HAtérnational Mobile Telecommunications - Advangexhcontram-
se em fase de especificacdo pela Unido Internacional de Teleconfigs@prevém taxas de transmissao
de até 1 Gbps para usuarios de baixa mobilidade, e de até 100 Mbps paraside alta mobilidade, e
possuem como premissa a otimizagao da utilizagcao do espectro eletromadtjético [

Os requisitos impostos pelas novas geracfes dos sistemas de comunigagéissnao podem ser
satisfeitos simplesmente aumentando-se a largura de banda destinadaméss@mgpois o0 espectro
eletromagnético € um recurso caro e escasso) ou aumentando-se @apderransmissédo (devido
a limitag6es dos equipamentos de radio e ao aumento proibitivo dos niveis derémeia). Neste
contexto, as comunicacdes que utilizam MIMO (do inglésjltiple-input multiple-outpytsdo uma
importante area de pesquisa para os sistemas de proxima geracao desadgatencial para promover o
aumento da capacidade do enlace de transmisséo (por meio da multiplexzagdal e®s fluxosgtream$
transmitidos) e aumentar a qualidade do sinal recebido (por exemplo,anghbodiversidade por meio de

cbdigos espaco-temporais ou espaco-frequénciais) [3].

As técnicas que visam a utilizagdo de multiplas antenas no transmissor eptorémam inicialmente
investigadas e exploradas em sistemas monousuario [4]. Entretant@pfiaegdes do tipo WLAN (do
inglés, wireless local area netwojkou telefonia mavel celular, nas quais uma estagéo radio-base deve
se comunicar com varios usuarios simultaneamente, as técnicas MIMO pedeiizadas em sistemas
multiusuario. Como consequéncia, o estudo de sistemas MIMO multiusuéarioiemesEgntemente como
um importante topico de investigagao [5].

A premissa de sistemas MIMO multiusuario consiste em utilizar o dominio espaciséj@m 0s graus
de liberdade introduzidos pelas mdltiplas antenas) para compartilhar odmmamunicacdo entre os
usuarios. Apesar desta técnica de multiplo acesso envolver custos agicigmardware como o aumento
no namero de antenas e filtros utilizados, ela ndo envolve qualquer custmatlem lagura de banda,
diferentemente do que ocorre com as técnicas de multiplo acesso poo digisgmpo, TDMA (do inglés,
time division multiple acceysou multiplo acesso por divisdo de cédigo, CDMA (do ingté&sje division
multiple accesg[6, 7]. Apesar desse fato, 0s protocolos classicos de multiplo acedsonpser utilizados
conjuntamente com sistemas MIMO multiusuario.

Ainda que a area de comunica¢des multiusuario seja bem fundamentadargebastudada [8], a
adicdo de multiplas antenas nos terminais de transmissdo e/ou recepcacedé audiyersas questdes
e problemas especificos. De acordo com o histérico levantado em [®semeblvimento de técnicas



de transmissao e recepcdo para o enlace reverso de sistemas MIMO réaritiilguge como uma
generalizacdo dos algoritmos utilizados nos sistemas MIMO monousuarime@mlo a presenca de
multiplos usuarios no sistema. Na verdade, técnicas de deteccédo multiusiguidligam o cancelamento
sucessivo de interferéncia [9] (SIC, do inglésjccessive interference cancellafiosfo capazes de
atingir a capacidade do enlace reverso de sistemas MIMO multiusuario, m@esalade requerida é
essencialmente a mesma dos algoritmos utilizados nos sistemas MIMO monousRjario [

7

A situacao é consideravelmente diferente para o enlace direto de sisteriV8 Multiusuario

[11]. Neste, conforme mostrado em [12, 13], a estratégia 6tima de tra@sn{iss sentido de alcancar

a capacidade do canal) envolve o conceito de codificaljdyp paper [14] para o cancelamento de
interferéncia entre os usuarios. Apesar de 6timo sob o ponto de vistaram tedimplementacao de
técnicas de codificacadirty paper é extremamente complexa, 0 que estimulou o desenvolvimento de
estratégias subodtimas de pré-codificacdo lineares e nédo lineares. Exelaplomeira sdo os algoritmos
zero-forcinge regularizacao de inversa [15], e exemplos da segunda séo as sédmipee-codificacdo
Tomlinson-Harashima eector perturbatiorf16, 17].

1.2 DEFINICAO DO PROBLEMA

O cenario MIMO multiusuério comecou a ser intensamente investigado devidgaraas vantagens
gue ele oferece quando comparado a sistemas MIMO monousuario. Tamsasgpossuem a capacidade
de combinar o aumento de capacidade promovido por sistemas MIMO commefcies de supressao
de interferéncia presentes em sistemas mdltiplo acesso por divisdo Espa8BMA (do inglésspace-
division multiple accegsComo exemplo, pode-se afirmar que os sistemas MIMO multiusuario [18]:

e permitem ganho de multiplo acesso proporcional ao nimero de antendagébeadio base gracas
aos esquemas de multiplexacao multiusuario;

e apresentam maior imunidade aos problemas de propagacdo que afligeisteazas MIMO
monousuario, como ambientes pobres em espalhadores ou transmisséuaeathe Msada;

e permitem que ganhos de multiplexacdo espacial na estacdo radio-bave afjdos sem a
necessidade de multiplas antenas nos receptores, tornando possisehealvimento de terminais
menores e mais baratos. Os custos maiores de implementacéo encontrandseladarifraestrutura
do sistema.

Para que seja possivel tirar proveito das vantagens supracitadasdgdo precisa sobre o estado do
canal, ou CSI (do ingléghannel state informatigndeve estar presente no transmissor, especialmente
no enlace direto de sistemas MIMO multiusuério. Esta é uma diferenca funtreetre sistemas
monousuario e multiusuario: apesar da CSI no transmissor ndo seriasesenambientes monousuario
(exceto possivelmente para valores muito baixos de relacao sinal-rdfd@)CSI € de importancia critica
para qualquer aplicacdo em sistemas MIMO multiusuario, quer seja paracdplide técnicas de pré-
codificacdo e pré-cancelamento de interferéncia, quer seja para acétlida algoritmos de selegéo e
escalonamento de usuarios [19].



Grande parte dos trabalhos publicados sobre o enlace direto de sisté@snMiltiusuario supdem
gue tanto transmissor quanto receptor possuem CSI perfeita. Estaguan#@ida diretamente quando o
canal de comunicacédo varia lentamente com o tempo, como, por exemplo, eemt@sle propagacao
indoor, mas é muito mais dificil de ser obtida em situacdes nas quais 0s usuariosnégreslta
mobilidade. Apesar de varias técnicas de MIMO monousuario propostasieem modelos simples e
guase-estaticos para as caracteristicas de radio propagacadoeaaatuiante no tempo do canal deve ser
considerada ao tratar de sistemas MIMO multiusuério.

1.3 OBJETIVOS

A suposicdo mais comum ao tratar de sistemas MIMO multiusuério é quanto agaeseCS| perfeita
tanto no transmissor quanto no receptor. Uma andlise da penalidade impastdgrenacédo imperfeita
ou desatualizada sobre o comportamento do canal é de grande valiagjetiatps de sistemas.

Como primeiro objetivo, este trabalho propde um esquema de pré-codificauge tem como base
0 conceito de perturbacdo continua. Sob determinadas condi¢cbescadifiéador proposto apresenta
desempenho melhor que as técnicas lineares apresentadas, mesmo séhaarde CSI desatualizada.

s

O segundo objetivo é analisar, por meio de simulacdes computacionais, wrtamento do
desempenho de alguns dos algoritmos de pré-codificacao utilizados ne ditketo de sistemas MIMO
multiusuério sob a influéncia de CSl imperfeita e desatualizada. Para takiderado um modelo realista
de canal, padronizado pelo 3GPmird Generation Partnership Projegpara investigacdo de desempenho
de sistemas MIMO, e um modelo realista de sistema, que tem como base asceg@asfdo enlace direto
do padrao 3GPP-LTH.png Term Evolution

Este trabalho também apresenta a proposta de um preditor de canatiealgpi utiliza o algoritmo
set-membership affine projectionmo forma de compensar a desatualizacdo de CSl causada pela natureza
variante no tempo do canal radio mével. O desempenho do preditor proapasimparado com 0s
algoritmos classicos utilizados em filtragem adaptativa, a citar, os algoritonoslized least mean square
erecursive least squares

1.4 ORGANIZACAO DO MANUSCRITO

A dissertacao esta dividida em seis capitulos. O primeiro é constituido psénf@éntroducao.

No capitulo 2, sdo apresentados os resultados fundamentais de Tedmfardeacdo referentes a
capacidade do enlace direto e do enlace reverso de sistemas MIMO muitiusua

O capitulo 3 trata das técnicas lineares e nédo lineares de pré-codifitdigadas para cancelamento
de interferéncia no enlace direto de sistemas MIMO multiusuario. Nesseloagitambém apresentada a
técnica de pré-codificacdo proposta, e seu desempenho é comparadalas técnicas de pré-codificacao
lineares apresentadas.

Em seguida, o capitulo 4 fornece uma introducéo aos filtros adaptatpreseatando os algoritmos



classicos que sao utilizados para aplicagbes que envolvem filtragemata@apAo final, é proposta uma
estrutura de preditor de canal para sistemas MIMO multiusuério que utilizaootalg set-membership
affine projection

Os resultados de simulacdo que mostram o desempenho dos pré-codi@peditores de canal sdo
deixados para o capitulo 5.

O trabalho é finalizado com as conclusdes, no capitulo 6, bem como campastas para trabalhos
futuros.



2 ANALISE DE CAPACIDADE DE SISTEMAS MIMO
MULTIUSUARIO

2.1 INTRODUCAO

Um canal multiusuario é qualquer canal que deve ser compartilhado évirsos$ usuarios. Na
literatura [8], o canal multiusuario € classificado quanto a diregdo dentiss@o, a citar o canal de
downlink também denominado canal Bebadcastou canal direto [20], e 0 canal deplink, também
chamado de canal de multiplo acesso ou canal reverso [21]. A maiorigistemas de comunicacdo
€ bidirecional, consistindo de canal direto e canal reverso. De formdtaa éterferéncia entre os
dois canais, estes sdo separados de forma ortogonal, tipicamente utilizsaddiminios do tempo ou da
frequéncia. Esta separacdo é denominada duplexacao. Em partiawdaplexacgéo por divisdo no tempo,
TDD (do ingléstime-division duplexing atribuem-se diferentestotsno tempo para transmissao do enlace
direto e do enlace reverso, e na duplexacao por divisdo na fraguEd (do inglésfrequency-division
duplexing, atribuem-se bandas de frequéncia distintas para transmissdo doslemaislaces direto e
reverso.

No contexto de utilizacdo de multiplas antenas, existem dois modelos de cavi@ Multiusuario: o
canal MIMO MAC (do inglésmultiple access channelreferente ao enlace reverso, e o canal MIMO BC
(do inglés broadcast channgl referente ao enlace direto.

O MIMO MAC consiste em varios transmissores com multiplas antenas transny@mad@m receptor
com multiplas antenas. O MIMO BC consiste de um transmissor com multiplas amtansmitindo para
varios receptores com mdltiplas antenas. Em arquiteturas de redesexlold1IMO MAC modela o
canal dos usuarios moéveis para a estacao radio-base, e o MIMO BQanoathnal da estagdo radio-base
para os dispositivos méveis. Este exemplo é mostrado na Fig. 2.1.

Contrariamente aos métodos com 0s quais a maioria dos sistemas séo propaukrseficios em
termos de capacidade que podem ser conseguidos transmitindo-sendesforultanea para multiplos
usuarios (no canal direto) ou multiplos usuarios transmitindo simultaneamentaui(al reverso) sem
qualquer separacao nos dominios do tempo, frequéncia ou cédigo pedemaito grandes, pois é possivel

EEstagﬁo radio-base
Canal MIMO MAC

¢ 454

Usudrios Moveis

Canal MIMO BC

Figura 2.1: Canais dgownlinke uplinkem um sistema celular.



tirar proveito da dimensé&o espacial introduzida pela utilizagdo de multiplasaars].

Como as tecnologias que fazem uso de multiplas antenas devem se tomdiecathis comuns, a
exemplo dos padrdes WIMAX [23, 24] e 3GPP-LTE [25, 26], é fundaaleamncompreensado dos limites
impostos por estes canais utilizando as ferramentas desenvolvidas eandBeloiformacao.

multiusuario.

Este capitulo apresenta o0 modelo matematico que sera utilizado para tratar forteadse€anais
MIMO MAC e MIMO BC. Serdo ainda apresentados os resultados decickgage dos canais MIMO

2.2 MODELO DO SISTEMA

Para descrever os canais MIMO MAC e MIMO BC, sera consideradoamario unicelular, com uma

estacao radio-base que transmite simultaneamentepasuarios ativos na célula. A estagdo radio-base
possuilM antenas, &-€simo USUario possuir, antenas, e 0 niumero total de antenas receptoras é dado
K
por Np = 3 ngy. Denotaremos pdfy(n) € C*rx*Mr g matriz na forma
k=1

Hﬁl(n) y

Hl,MT (n)
Hk(n) = :

HE  (n) ... H

(2.1)
nrk,Mr <n)

gue corresponde aos ganhos do canal entre as antenas da éstezBase e as antenasidésimo usuario

em determinado simbole, conforme mostrado na Fig. 2.2. O elemehfg dessa matriz representa o
ganho entre g-ésima antena da estacao radio-baseé-ésima antena de recep¢ao do usuario

Usuaério 1

nR1
antenas

Estacdo < |Usudrio 2
radio-base H i
2 ’ 53
R2
antenas
M antenas ? i
.
[Usuario K|

HRE
antenas

Figura 2.2: Matrizes de canal para o cenario MIMO multiusuario.

E comum assumir que os coeficientes da madrizsdo modelados por meio de variaveis aleatérias
gaussianas complexas independentes e identicamente distribuidas @w),edpanédia nula e variancia

unitaria. Esta hipétese é referida como ZMSW (do ingi&gp-mean spatially whijee da origem ao
desvanecimento Rayleigh [27].



Nesta dissertacdo, a indexacao dos elementos send omitida quando esta for ébvia pelo contexto,
especialmente nas proximas sec¢oes.

Tendo como base o modelo apresentado na Eq. (2.1), supde-se gual de@omunicacdo nao é
seletivo em frequéncia, apresentando desvanecimento plano em tadeede transmissédo. Nos sistemas
de préxima geracdo, este pressuposto, a principio, ndo vigora. Gknbenda larga sdo seletivos na
frequéncia, apresentando resposta em amplitude que pode variar miito de banda ocupada pelo
sistema para transmisséo, gerando interferéncia intersimbdlica. Entretasisiemas de proxima geracao
utilizam OFDM (do inglésprthogonal frequency-division multiplexing OFDMA (do inglésprthogonal
frequency-division multiple accgssjue dividem um canal seletivo em frequéncia em diversos suiscana
gue apresentam desvanecimento plano, nos quais o0 modelo apreserédido.€ Portanto, € possivel
implementar algoritmos MIMO de processamento separadamente para cpdeasldra [22].

Por motivos de modelagem, sera considerado que o canal no enlam ré\e mesmo utilizado no
enlace direto (isto é, o sistema é do tipo TDD), de forma que a matriz de gaolwndl entre d-
ésimo usuario e a estag&o radio-base ¢ dad#l fforA verdadeira resposta do canal para o caso TDD no
enlace reverso esta relacionada a resposta no enlade direto por meiospasicdo, sendo dada [M)f
Entretanto, para simplicidade no tratamento matematico, a matriz conjugada stanspuilizada. Esta
restricdo néo afeta os resultados obtidos para a capacidade dé.canal

Além disso, supde-se que a estacao radio-base pdgsuantenas tanto no enlace direto (onde sdo
consideradas como antenas de transmissao) quanto no enlace rendessdo consideradas como antenas
de recepc¢do). O mesmo é verdade pata, 0 himero de antenas presentesipésimo usuario movel,
tanto no enlace reverso (onde séo consideradas como antenas hksgaascomo no enlace direto (onde
sao consideradas como antenas de recepc¢ao).
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Figura 2.3: Diagrama de blocos para os canais (a) MIMO BC e (b) MIMCCMA

A Fig. 2.3 mostra o diagrama de blocos que sera utilizado para a représedtzE;sinais envolvidos
em um sistema MIMO multiusuario. O canal MIMO MAC sera representad@gdaiste forma: em um
dado simbola, o k-ésimo transmissor enviara o vetor de simbolpg:) € Cmz+*! para o receptor.
Yarac(n) € CMrx1 é o sinal recebido B(n) € CM7*! ¢ o ruido aditivo gaussiano presente no receptor.
O sinal recebido é matematicamente representado por

1E importante observar ainda que, além do caso TDD possuir tratametematao mais simples, é um modelo Util para
introduzir o conceito de dualidade entre os canais de multiplo acesdweadieasta ser apresentado posteriormente. Entretanto,
o sistema ndo precisa operar em TDD para que os resultados apilesesgam validos.



K
Yarac(n) =Y Hi (n)x(n) +n(n)

X1 (n) (22)

XK(TL)

O ruido apresenta matriz de covariancia dada®er= E {n(n)n(n)} = o2I, e é, portanto,
espacialmente branco.

No canal MIMO MAC, cada transmissor esta sujeito a uma restricdo indivigh@anto a sua maxima
poténcia de transmissdg,, isto é, definindo-se a matriz de covaridncia do sinal transmitido pelo usuario
k comoRy, £ E [ (n)x(n)], tem-se T(Ry,) < Py, parak =1,..., K.

O modelo matematico utilizado no cenario MIMO BC é o seguinte: a estacdo raskognde
desejar transmitir dados com diferentes taxas para cada um dos usubstiogpode ser conseguido
escolhendo-se de forma apropriada a modulacao a ser utilizada ou rawdaachero de fluxos{ream$
de dados que serédo transmitidos para cada usuario. Nestergasenota o nimero de fluxos a serem
transmitidos simultaneamente para o usu&rioOs valores deny, ..., my ndo dependerdo apenas da
taxa de transmisséo desejada, mas também da poténcia de transmissao disiwoniveero de antenas
de transmissdo e do numero de antenas de recepcao em cada movel. Tifgcame< ng, se nao for
considerada nenhuma forma adicional de codificacdo para multiplexsigaécia. Vale também a restricao
S my < Mr. O vetor de fluxos para o usuaricsera representado pog(n) € C™+*1,

k

Em um instante de simbotg o sinal que é transmitido para o usudtié um vetorx, (n) € CMr*1,
Em muitos casos, o sinal transmitido € uma fun¢éo linear dos simbolos do fluredadg dsto éx(n) =
Wui(n), onde as colunas d&/y, Wy, = [Wy, ..., Wy, ] correspondem aos pesdmamformersde
cada simbolo. Também podem ser consideradas situacdes que empnegaapeamento nao linedy
dos simbolos aos dados efetivamente transmitidos, de forma.Gue= f; (ux(n)). O papel dos pesos e
funcdes de mapeamento ndo lineares nao é apenas de organizaroddidderentes usuarios nas antenas
de transmissao, mas sua utilizacao é fundamental para o cancelamentofdeemtir e técnicas de pré-
codificacdo que visam atigir a capacidade do canal, como sera vistoiguseatte, ao serem abordadas
as estratégias de pré-codificacdo no canal MIMO BC.

O ruido aditivo gaussiano em cada antena receptora é represenimdetpen; (n) € C"#+*! cuja
matriz de covariancia ®,, = E {n,(n)nf(n)} = 021, em que supde-se que as estatisticas do ruido
(sua média e variancia) sdo as mesmas para todos os usuérios. O shalagelok-ésimo usuario,
y,(n) € Crex1 é matematicamente representado por

K (2.3)



Ao observar a Eq. (2.3), fica claro que o usu&igecebe ndo apenas o sinal desejag(),
mas também uma componente de interferéncia devido a presenca dos damsissusienominada
interferéncia multiusuario (MUI, do inglémultiuser interferenceou interferéncia interusuario.

A Eq. (2.3) pode ser reescrita de forma compacta, fazendo:

y1(n) Hi(n) Ny (n)
yinm)=| + | =|  |[x(n)+ |
Yk (n) H o (n) Nk (n) (2.4)

em que

H(n) = [HZ(n).. . HEm)]" (2.5)

€ a matriz combinada de canal, e representa a concatenacdo de todosias dm canal de todos os
receptores considerados, e

K
X(n) =Y fi (Ug(n)) (2.6)
k=1

€ o sinal efetivamente transmitido pela estacao radio-base. Se uma coroldinegé dos simbolos é
transmitida, a Eq. (2.6) pode ser escrita como:

Ul(n)
x(n)z[w1 WK} :
UK(TL) (2.7)
K
:Zwkuk(n).
k=1

A matriz de covariancia do sinalé dada poR, = E [x(n)x* (n)]. O transmissor esta sujeito a uma
determinada restricdo na poténcia méaxima de transmisséo, denomtpadaue implica em T(Ry) <
Pr.

Supondo que a perda de percurpath los$ pode ser desprezada, de forma que a variancia dos
coeficientes da resposta do canal seja unitaria, define-se a relaglaaglo como a razao:

p= X (2.8)

2
On



2.3 CAPACIDADE

O conceito de capacidade foi introduzido por Claude Shannon emJR&@ra 0 caso monousuario, a
capacidad€’ do canal € a maxima taxa com a qual a informagé&o pode ser transmitida dectorfigael.
Demonstrou-se que, para qualquer taxa de transmigséda’, existe um codigo de tax& que pode ser
utilizado para transmitir a informacéo com probabilidade de erro arbitrariarpeqteena.

A definicdo de capacidade de um canal MIMO é semelhante: consiste emimn@ro real que
representa o limite para comunicacao livre de erros: qualquer taxa eshtitamenor que a capacidade €
alcancavel [30].

Em canais multiusuario, a capacidade do canal ndo é mais representada p@mero, mas sim por
uma regidoK-dimensional, ja que diferentes taxas estdo associadas aos multiplos sugdaracordo
com a politica de alocacdo de recursos, por exemplo). A regido deidapacé definida como o
conjunto de todos os valores de tax&s, Ro, . . ., Rx) que podem ser simultaneamente alcangadas, com
probabilidade de erro arbitrariamente pequena, por tod®s asuarios.

A sequir, seréo consideradas as regides de capacidade dos c&v&@MAC e MIMO BC.

2.3.1 Capacidade do Canal MIMO MAC

Para um dado conjunto de restricdes quanto a poténcia de transmissg@b;, . . ., Px ), a capacidade
do canal MIMO MAC é dada por [31, 32, 33]:

I n?

Cyrac (P o2 HH) =

+> = HHRXk
€S n

U {(Rl,..., ZR < logy
)<PVi

Ry, >0, TI( Ry, i€s

VSQ{I,...,K}},

(2.9)
em que a variave$ refere-se a um subconjunto §lg, ..., K}. A regido é alcancada da seguinte forma:
0 k-ésimo usuario transmite um vetor gaussiano aleatgridle média nula e matriz de covariancia
espacialRy,. Cada conjunto de matrizes de covarian@, , . .., Rx, ) corresponde a um poliedis -
dimensional, denotado por:

H
| + Z HI Ry, H;
€S ”

{(Rl,..., ZR < log

S

VSg{l,...,K}}, (2.10)
e aregido de capacidade é dada pela unido (tomada sobre todas as mameriancia que satisfazem
a restricao de poténcia) de todos esses poliedros.

A Fig. 2.4 mostra a regido de capacidade considerdtide 2 usudrios, cada um com uma antena.
Neste caso, as matrizes de covariancia se reduzem a simples escakises igatricdo de poténcia. Para
este caso, a regido de capacidade é representada por um pentagono.

Determinar o conjunto de matrizes de covarian@i,, . .., Rx, ) que satisfaz a Eq. (2.9) é um

10



Ry
Ry < log|1+HY P |

/R1 +R; < log|I+HPH, + HYPH,

Ry < log|1+HYPH,

R,

Figura 2.4: Regido de Capacidade do canal MIMO MAC ecom = 1,k =1, 2.

problema de otimizacao convexo, e ha, portanto, técnicas numéricastefigiana resolvé-lo [34].

2.3.2 Caodificagdo Dirty Paper

Antes de apresentar os resultados de capacidade para o canal MOVI® Becessario introduzir
0 conceito de codificacadirty paper (DPC, do inglésdirty paper coding [14], originado em 1983.
Consideremos inicialmente o caso de um canal escalar com ruido gaussa@deréncia, representado
por

y=x+.7 +m, (2.11)

em quer € uma palavra-codigo utilizada para transmitir a informacgara o usuario,# € a componente
de interferéncia (de comportamento gaussiano e independente do sisalitido),7 representa o ruido
gaussiano, de média nula e variémiaey € o sinal recebido.

L\

“_ | Codificador Decodificador

Figura 2.5: Codificacadirty paperpara canal escalar monousuario.

Supondo que o transmissor, mas néo o receptor, conhece a companarnfdréncia de forma néo
causal (isto é, antes do inicio da transmiss&o) e deterministica, conformadoosirFig. 2.5, e a poténcia
média de transmissaol®-, entdo a capacidade desse canal sera dada por

C =log, <1 + Pg) , (2.12)
o

n
gue € a mesma de um sistema no qual a componente de interferéncia ndesstéepindo importanto
gual seja a poténcia da interferéncia). Em outros termos, o transmissmaZde determinar uma palavra-
cbdigox de tal forma que o receptor ndo "veja" a interferéncia.
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Em [35, 36, 37], € mostrado que o resultado obtido pode ser utilizadapactamportamento qualquer
da interferéncia, ndo necessariamente gaussiano.

Apesar do resultado supor um canal do tipo escalar, a extensaogasa blIMO é imediata, uma vez
gue este pode ser decomposto em varios canais SISO paralelos por meia decomposicdo em valores
singulares [38].

2.3.3 Capacidade do Canal MIMO BC

Quando o transmissor (neste caso, a estacao radio-base) possue imaia dntenal/ > 1, o canal
MIMO BC é dito ndo degradado, isto &, os receptores nédo podem ssramiols de acordo com a qualidade
de seus canais, ja que existirdo diferentes ganhos de canal assadiada uma das antenas de transmissao
(e possivelmente de recepcéo, casg > 1). Ao contrario do canal MAC, uma expressao geral para a
regido de capacidade do canallmleadcastndo degradado ndo é conhecida. Na verdade, esta ainda é
uma das perguntas fundamentais de Teoria da Informagdo multiusuariongaendo foi respondida.
Entretando, em [11], é proposta uma regido de taxas alcancaveisatipe de canal utilizando DPC, e,
em [12], foi mostrado que a regiao proposta corresponde de fag&rde capacidade do canal MIMO
BC.

A regido de capacidade do canal MIMO BC é baseada no conceito deagdodirty paper, cuja
premissa basica é que, se o transmissor possui conhecimento perfaitoaugal da interferéncia gerada
por determinado usuario, entdo é possivel que a interferéncia sejaulgirdida” no transmissor de tal
forma que a poténcia de transmisséo nao seja alterada [35].

Dados do »  Codificador 1 X!

usudrio 1

Dad{o:? e — »  Codificador 2 Xi+X2
usuario 2 |

Dados do ~ g

wsuirio 3 Permutacao »  Codificador 3 Xi+ X2+ X3

.

-—
Dad'o_s do = Codificador K +——»
usuario K

Xi+ X2+ X3+, +XK

Figura 2.6: Codificacdo d& usuarios utilizando codificacgatirty paper.

No canal MIMO BC, o DPC pode ser aplicado no transmissor escolhemdgropriadamente as
palavras-codigo dos diferentes usuarios, conforme ilustrado na F&y. @s usuarios sao codificados
de modo sucessivo. O transmissor escolhe uma palavra-cddfmara o usuario 1. A palavra-codigo para
0 segundo usuarigy, sera escolhida em funcao xlg de forma que a interferéncia gerada ppnao seja
vista pelo usuario 2. De forma similar, é escolhida uma palavra-cédigara o usuario 3, de tal forma
gue ele ndo veja os sinais destinados aos usuarios 1 e 2 como interfe@mmiacedimento € repetido
para todos 0% usuarios. Ao codificar -ésimo usuario, o transmissor ja conhece a interferéncia que sera
causada pelos usuarios previamente codificatlos .,k — 1). Com efeito, a interferéncia gerada pelos
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usuarios pode ser subtraida do sinal que sera enviado.

Como pode ser percebido, a ordem na qual os usuérios sdo codifieadera influéncia no
resultado final, e também deve ser otimizada. Seja emfdouma permutacdo do& usuarios e
R = [Rx,s---,Rxx), 0 conjunto de matrizes positivas semidefinidas cotWkt + ...+ Ry, ) < Pr,
que representa as matrizes de covariancia. Sob a utilizacdo do DPC,ssér@mu(1) é codificado
primeiro, seguido do usuérie(2), e assim por diante, entdo o seguinte vetor de capacidades é alcancavel:

log

k
I+ 35 H?T(k (Z wm) m(k)

,]:

k
|+ H (ZRxwm) (k)

(2.13)

R(m,R) = (Re(1)s- -+ Ru(i)) : Ry =
log

A regido de capacidade € a fronteira convexa da regido definida pms t@dvetores de capacidade
sobre todas as permutacdes possiveis e sobre todas as matrizesidadavgue satisfazem a restricdo de
poténcia:

Cpo(PriH;ol) £ Co | JR(mR) |, (2.14)
™R
em queR (7, R) é dado pela Eg. (2.13) e Qodenota a fronteira convexa da regido. O sinal transmitido
é dado pox = X; + X2 + ... + Xg, € as matrizes de covariancia sdo na fofsa = E [x;x/'|. Uma
consequénciado DPC é guie . . ., Xx ndo sao correlacionados, e, consequentemente, é valida a igualdade
Tr(Rx) = Tr[Rx, + ...+ Rxy] < Pr.

Um detalhe importante a ser percebido € que a expressao definida p€Hk.ndo é uma funcao
nem concava, nem convexa das matrizes de covariancia. Isso torrefaada encontrar a regidao de
capacidade do canal MIMO BC extremamente dificil, porque uma busce &l 0 espaco de matrizes
de covariancia deve ser realizada. Entretanto, explorando a duatixiatente entre os canais MIMO BC
e MIMO MAC, essa tarefa se torna menos complicada, como sera comgidergroxima segao.

Cabe ainda mais uma observacao. Apesar do DPC ser de grande intedegn devido ao fato de
ser um esquema que é capaz de atingir a capacidade do canal, sua imglamérgatremamente dificil
devido a sua natureza complexa, e requer estratégias sofisticadaliftac#o e decodificacéo [39, 40].
A principal dificuldade esta4 na natureza nao linear do processo decegdifi multiestagio para a pré-
subtracdo de interferéncia. Complexidade adicional é originada negz@ae determinar as matrizes
de autocovariancia que maximizem determinado valor de taxa. Além disso, mistErmas podem nao
possuir poder computacional suficiente para os calculos iterativos ctnizesa

2.3.4 Dualidade MAC-BC

O canais MIMO BC e MIMO MAC aparentemente sdo muito similares. Entretantoésdiferencas
fundamentais entre os dois modelos. Em primeiro lugar, no enlace direto existermo vetorial de
ruido aditivo associado a cada receptor, enquanto que no enlacgorexéste apenas uma componente

13



vetorial de ruido (j& que existe apenas uma entidade receptora). Umadaatjterenca fundamental é
gue, no enlace direto, apenas uma restricdo de poténcia é aplicaveisaissor. No enlace reverso, ha
diferentes restricbes associadas a cada usuario. Em terceiro latasiitel como interferéncia associados
ao usuaridk sofrem a influéncia do mesmo canal no enlace direto (ver Eq. (2.3))aat@que no enlace
reverso, sinal e interferéncia sofrem a acao de diferentes canais.

Dois canais MIMO MAC e MIMO BC de&k -usuarios séo ditos duais se [41, 13, 42]:

1. As respostas impulsional$,, £ = 1,..., K do canal no enlace direto sdo as mesmas do enlace
reverso para tods;

2. Cada receptor no enlace direto possui as mesmas estatisticas deendftoestas as mesmas do
receptor no enlace reverso;

3. Arestricdo de poténcia de transmisggono enlace direto € igual a soma das restricbes de poténcia

K
individuais P, no enlace reverso, isto & = > Px.
k=1
A partir do conceito de dualidade, em [43, 44], € mostrado que a regiéapaeidade do canal MIMO
BC com restricdo de poténcig- e matriz combinada de cartdlé igual a unido das regides de capacidade
do canal MAC dual com matriz de cartal’, em que esta é tomada sobre o conjunto de todas as restri¢des
individuais de poténci®;, que somanP;. Matematicamente,

Cpo(PriH;o2) = U Crrac ((Prs..., Pr) ;o2 HA) (2.15)

K
(Pry.., P ): > Py=Pr
K=1

em queCpc(Pr;H; 02) é dado pela Eq. (2.14)@yac ((P1, ..., Px);02;H?) é dado pela Eq. (2.9).

rYn rrn)

A Fig. 2.7 mostra a regido de capacidade do canal MIMO BC com doisiaspyéada um com uma
antena, e uma estacao radio-base com duas antenas. A regido foieoptida da relacdo de dualidade
com o canal MIMO MAC, em que a regido de capacidade do canal MINDc&responde a fronteira
da unido das regides, e cada linha no interior da regido correspordéia de capacidade de um canal
MIMO MAC cuja soma das poténcias equivaléa.

E importante lembrar que a regido de capacidade do MIMO BC é extremameéaiteldiser calculada,
haja vista que ndo é uma funcdo nem cdncava, nem convexa, das nddrzmsriancia. Ja a regidao de
capacidade do canal MIMO MAC pode ser obtida de forma eficiente utilieaadécnicas convencionais
de otimizacao convexa. Na verdade, basta determinar as matrizes dérmtggrara o caso MIMO MAC
e entdo transforma-las nas matrizes de covariancia correspondecéemblIMO BC, conforme definido
pelas relacfes apresentadas em [45].

2.3.5 Somas das Capacidades

Outra medida comumente utilizada para avaliar a capacidade de canais multiiseani@special o
canal MIMO BC, é a soma das capacidades (do inglé@&s\ capacity, que pode ser derivada da regido de
capacidade. A soma das capacidades € o maximo valor possivel da sordasdasttaxas tomadas sobre
0s vetores que pertecem a regido de capacidade, e expressa poemeio d
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R2 (bps/Hz)

0 02 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
R ’ (bps/Hz)

Figura 2.7: Regido de capacidade do canal MIMO BC pdja= 2 e K = 2. Os valores numéricos foram
obtidos considerandd; = [1 0,4 eH, = [0,41] paraP; = 10. Modificado de [1].

K
Cu = CHpt = max Y _ Ry. (2.16)
k=1

A Eg. (2.16) representatbroughputmaximo do sistema, sendo mais facil de ser caracterizado do que
uma regidak -dimensional. O ponto que representa a soma das capacidades é mastFagloh8 com
relacdo a regido de capacidade para o canal MIMO BC&kfim= 2 antenas e dois usuarios, cada um com

uma antena.

2 T T '
_ L5t T
g T Soma de capacidades
z - MIMO BC
= /
o Lr
0.5r
\
\
0 : : ' :
0 0.5 1 L5 2
R, (bps/Hz)

Figura 2.8: Soma das capacidades do canal MIMO BC.

Se todos 0s receptores possuem apenas uma antena, a somas dedadsgpse reduz a [13]

1
| + 2HDHH', (2.17)
g

n

C0l, = max lo
bre Tr(p)<pr s
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em queD é uma a matriz diagonal positiva semidefinida de dimensas K. A Eq. (2.17) é
bastante semelhante a formula de capacidade de um sistema MIMO ponitaiponousuario) com
My antenas transmissorashé antenas receptoras, no qual CSI esta disponivel apenas no rg8@ptor
Esta comparacéo torna facil perceber que a soma das capacidadatdimaarmente comin (Mr, K).

O fato mais impressionante deste resultado € que a falta de cooperac&mseaptreptores ndo reduz
a capacidade do sistema. Na verdade, o canal MIMO BC experimenta o rgasimo de multiplexacao
espacial que o caso MIMO ponto-a-ponto. Entretanto, neste, multiplasaarééo necessarias tanto no
transmissor quanto no receptor para que sejam observados os fjaedies de capacidade, enquanto que,
naquele, a presenca de multiplas antenas s6 € necesséria no lado tansesatado similar pode ser
mostrado para o caso MIMO MAC [33]).

E importante observar que, apesar de a soma das capacidades rs@mtapredas as informacdes
necessarias sobre o canal multiusuario, ela ainda assim € util pararamaesempenho dos algoritmos
de transmisséo e pré-codificacdo, a serem apresentados no capitulo 3.

2.4 CONCLUSAO

Neste capitulo, foi apresentado um modelo matematico para o tratamento dds roattiusuario
MIMO BC e MIMO MAC. Foram apresentados resultados fundamentais eratéa informacao sobre a
capacidade dos canais MIMO multiusuério, sendo ainda consideradéidadie MAC-BC para a obtencao
da regido de capacidade do caso MIMO BC.

Foi ainda visto que o DPC, enquanto 6timo sob o ponto de vista tedrico patmgi a regido de
capacidade do canal deoadcast € um conceito de Teoria da Informacao que se mostrou extremamante
complexo de ser implementado na pratica. A estrutireaneworR proposta pelo DPC mostra que, por
meio da codificagcdo sucessiva dos usuérios, é possivel elaboraquenga de pré-codificacao que permite
alcancar a regido de capacidade do canal MIMO BC. Entretanto, némadcho obter as palavras-codigo
que serdao utilizadas.

Devido a este fato, no proximo capitulo, serdo abordadas técnicas subdenpaé-codificacdo no
transmissor, que utilizam técnicas de processamento lineares e nao lieegues sob determinadas
condicdes, podem alcancar assintoticamente a capacidade do canal BOM
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3 TECNICAS DE PRE-CODIFICACAO LINEARES E NAO
LINEARES PARA O CANAL MIMO BC

3.1 INTRODUCAO

A pré-codificacdo € uma estratégia interessante quando a transmisafivaglaesobre um canal que,
além do ruido aditivo, sofre também com um termo adicional de interferéesjigecialmente se este é
conhecido pelo transmissor.

Os algoritmos de pré-codificacdo para o enlace direto de um sistema MIMO snaliio podem ser
classificados segundo diversos critérios, de acordo com os objgtieosao almejados: maximizar a soma
das capacidades, eliminar a interferéncia interusuario, alcancar algjativm especifico de qualidade de
servico ou restricao de relacao sinal-ruido, e devem levar em conesenga de multiplas antenas nos
receptores e a existéncia de multiplos fluxos de dados a serem transmitidas@a usuario, para citar
alguns exemplos.

E interessante observar que uma técnica de pré-codificacéo que maxiajzacidade de apenas um
usuario pode resultar em niveis de interferéncia inaceitaveis para osdesmarios, tornado seus enlaces
de comunicacgdo inutilizaveis, conforme mostram os resultados de [46]iniZzax a capacidade de um
dos usuarios implica em alocar 100% da poténcia disponivel para ele, resji&ria em uma taxas de
transmissao nulas para os demais usuarios.

Os algoritmos considerados neste capitulo visam atingir o mairoaghputdo sistema, ao mesmo
tempo que tentam eliminar completamente a interferéncia interusuério, e saréndmsdénfase ao caso
gue recebe mais atengdo na literatura: usuarios com uma antena receptora

As técnicas apresentadas podem ser divididas em dois grandes:dim@ares e nao lineares.

A pré-codificacdo linear € uma generalizacdo dos algoritmos classicoDm&,Sno qual sédo
determinadas diferentes matrizes de pré-codificacdo para cada usipie-codificadores sdo projetados
tendo como base a informagéo sobre o estado de canal de todos dssusd&@bordagem mais direta é
referida como inversdo de canal, ou pré-codificap@@-forcing que consiste em utilizar um conjunto
de pesosh{ieamformersno transmissor de forma a inverter, no transmissor, o efeito do cana esb
simbolos de informagéo e eliminar completamente a interferéncia interusuaricdesnd® receptores.
Em seguida, serd abordada a técnica de regularizagdo de inversdasrfamas encontradas para se
contornar o problema inerente da pré-codificagém-forcing que € o aumento no nivel da poténcia
do sinal transmitido. Seré considerada de forma sucinta a técnibkce diagonalizationque € uma
generalizacdo da técnica de inversdo de canal, utilizada sobretuddooqpensuarios possuem multiplas
antenas.

Apesar de serem capazes de eliminar completamente a interferéncia entédtipos usuarios, e
serem computacionalmente simples, as técnicas lineares ndo sao 6timas modgentakimizar a soma
das capacidades. Como ja mencionado, técnicas baseadas em DPQazs cie atingir valores de
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capacidade mais préximos dos limites do canal MIMO BC. Técnicas baseada®C sao diferentes dos
casos considerados anteriormente pois a informagdo que é transmitida éngda fido linear tanto dos
simbolos de informacdo como da interferéncia presente no sistema.

Em seguida serdo estudados os algoritmos nao lineares, que tratam de imgiSes subdtimas da
codificacaalirty paperque podem se aproximar da soma das capacidades (e em algunsfetisamente
alcanca-la) [47, 48]. Serao descritas duas técnicas: a pré-coddicomlinson-Harashima [49], e a
técnica devector perturbatiof50]. Ambas utilizam como funcdo de mapeamento nao linear o operador
maodulo, que é possivelmente a mais simples implementacéo subétima do DPC. Pa préiaaddificacdo
sobre um reticulado previamente definido, limitam-se os valores de exdoséwl a ser transmitido apos
a pré-codificacdo como forma de controlar a poténcia de transmissao.

Tendo como base o conceito de pré-codificacao pela introducédo deamdeg@erturbacdo nos dados a
serem transmitidos como forma de melhorar o desempenho de sistemas MIMOuauiipsera feita uma
proposta de pré-codificador para o canal MIMO BC, e seu deserosanh comparado com as técnicas
lineares classicas anteriormente apresentadas. Por meio de simulagimesseado que o pré-codificador
proposto apresenta desempenho melhor do que as técnicas lineares tratsinao exibe o mesmo ganho
proporcionado pela técnica glector perturbation

Finalmente, seré iniciado o estudo dos efeitos da informagéo imperfeitasestado do canal nas
técnicas de pré-codificacdo apresentadas.

3.2 MODELO DE SISTEMA

Serd revisitado de forma breve o modelo apresentado para o canal BOVIOtilizando as Eq. (2.3),
(2.4) e (2.7), o sinal recebido pelo usuatipode ser expresso por meio de

K
yr =Y HiWiu; +ny
i=1
K (3.1
=H.W.pu, + Z H,.W,;u; + n.
i=1
i#k
Supondo que cada usudrio possui apenas uma antena de recapgalo, teansmissor enviard apenas

um simbolo de informacaa, para o usuarid, isto é,m; = nrr = 1, k = 1,..., K, o modelo
apresentado pela Eq. (3.1) se reduz a

K
vk = HiWgug + Y Hegu + ng,, (3.2)
ik
em queH,, € o vetor colund x My que representa os ganhos de canal entre a antena do usaa&sd/

antenas da estacao radio-base, e o vetor de simbolos transxigtédgelacionado ao vetor de simbolos de
informagaou por meio dex = Wu, em quex = [z1,...,zx]" , W = (Wi, ..., Wg], U = [u1, ..., ux]”.
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A matriz combinada de canal sera expressa por meid de [HIT, Cey Hﬂ]T Por simplicidade,
sera suposto ainda que todos os simbolos do wesdo originados do mesmo alfabeto de simbolos (por

exemplo, QPSK ou 16QAM).

Conforme abordado no capitulo 2, a relacéo sinal-ruido sera definisagio da expresséo

Pr

2 )
O’?L

. (3.3)

em quePr representa a poténcia de transmissae? eé a variancia da componente de ruido branco
gaussiano.

Antes de prosseguir com a apresentacdo dos algoritmos, € importanteatypoas observagoes.
As técnicas de pré-codificacdo que serdo apresentadas procusdmizan o throughputdo sistema.
Entretanto, operar no ponto da soma das capacidades nem semprerfeva@ucao desejavel ou justa, e
pode ndo ser, necessariamente, o objetivo do projetista do sistema. Seaadexplicar de forma intuitiva
esta situacao, serd utilizada a Fig. 3.1, que mostra duas regides de adpagech um cenario MIMO BC
com dois usuarios. A maior delas refere-se ao caso em que os doipsqaEssuem aproximadamente
a mesma capacidade méaxima, e a menor delas, marcada em cinza, refeoase @n que a capacidade
maxima difere para os dois usuarios. Mais especificamente, o usuarisl p@nor capacidade, pois seu
canal de comunicacgdo encontra mais atenuacdo quando comparadaledooasuario 1. Esta situacao é
referida na literatura como problemaar-far[27].

A

Mesma taxa para ambos o0s
. ’
LISUArios /’
a
/" R=R
P 172 Soma das
capacidades

R,

Taxa do Usuario 2

Regido de Capacidade
- para o caso near-far

Taxa do Usuério | R1

Figura 3.1: llustracdo da regido de capacidade de um sistema multiusu#gidezando o problemaear-
far. A soma das capacidades pode penalizar determinados usuariogjetep®da forma assumida pela
regido de capacidade.

Em qualquer uma das situacfes apresentadas, o ponto da soma daadapacepresentado pelo
marcador ") ndo implica em alocac¢do igualitaria de taxas de transmissao para ambadnssisituacao
esta representada pelo ponto "*"). A situacao € ainda mais grave gsanelm o problemaear-far, uma
vez que a maximizagao da capacidade do sistema vem as custas do usalénod® o sistema apresentar
reduzida soma das capacidades quando comparado ao caso em sueeri@s possuem aproximadamente

0 mesmo ganho de canal.

19



Uma alternativa que pode ser utilizada nos casos que apresentam arfarobée-far € trabalhar com
algoritmos de selecao de usuérios [51, 52], ou procurar satisfapenalgeta de qualidade de servigo para
cada usuario. O problema de reunir as restricdes de qualidade desenvigima poténcia de transmissao
€ denominado controle de poténcia (ou ainda, balanceamento de inteiggrémenlace direto. Métodos
iterativos para solucéo do problema sdo consideradas em [53, S#gtdmo, essas solugbes ndo serdo
descritas nesta dissertacdo. A abordagem utilizada é sob a 6ética de algatégnprocessamento, e
considera-se que nao existe o problerear-far.

3.3 ZERO-FORCING

A inversdo de canal, quando realizada pelo transmissor, é denomir@&dadiiicacaazero-forcing
(ZF) [55, 56]. Osbeamformersios usuarios sdo escolhidos de forma a satistdzer, = 0 Vk # i, de
forma que toda a interferéncia entre 0s usuarios é eliminada. A matriz degifisacdoV = Wp é
dada pela pseudo-inversa de Moore-Penrose, de formé/guéd = |. Sua definicao é:

Wz = Hi

3.4
=H7(HHT)"L. 54

Neste caso, o vetor efetivamente transmitido serd expresso por
4l (3.5)

A constante de normalizacdoé definida de tal forma que a poténcia de transmissao esteja restrita ao
valor Py, isto é,||x||* = Pp. Logo,y = ﬁ IWul|>. Sem perda de generalidade, utilizar-se-a Bue= 1.
Por meio da Eq. (3.5), pode-se expressaomo

v = ufl(HHH) 1y, (3.6)

O casoK < My nao é interessante em termos de maximizacdo de capacidade, pois nenstodas a
dimensodes espaciais oferecidas pelas multiplas antenas serdo aprevddtasta lembrar que, conforme
mostrado no capitulo 2, o aumento de capacidade no canal MIMO BC serdéaico M7, K) quando
cada receptor possui uma antena. Sera dada mais atencao, portanas, aps casos em qlgr = K.

Nesta situacédo, a Eq. (3.4) reduz-se a

Wy =H! (3.7)

e 0 vetor transmitido serd expresso por

x=—H""u. (3.8)
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Com essa abordagem, toda a interferéncia multiusuario € eliminada, e onpaighteduzido ao caso de
K canais SISO escalares, nos qualisésimo usuario recebe apenas a compongnti® vetor de simbolos
u, além da componente de ruido gaussiano. A partir das Eqg. (3.2) e (@d&mps entdo escrever

1
Yk = —=Uug + ng. (3.9)
Vel
Apesar de fornecer um modo bastante simples de realizar a pré-cabficagro-forcingapresenta
algumas desvantagens e limitacBes. A primeira € que o valor da constanter@dizagdo depende do
vetor de dados, que varia de transmissdo para transmissao. Esta limitde&epoontornada escolhendo

~ de tal forma que a poténcia média seja dadalpgristo €,

7= 5T [(HH) 7], (3.10)

supondo que a transmissao dos usuarios € independente e os simhmlod@spossuem poténcia meédia
unitaria. Entretanto, a média dada pela Eq. (3.10) pode ndo existir, gunf@mra exposto.

Além disso, conforme mostrado em [57], existira um higi@ag{ entre a soma de capacidades da pré-
codificacaaero-forcinge o limite oferecido pelo DPC. Este hiato pode ser analiticamente determinado por
meio da expressao:

K-1

CHBL — CHi = (loge) )
i=1

i

. 3.11
My —i (3.11)

A Fig. 3.2 ilustra o resultado da Eg. (3.11) considerando um ambientdiceml 0 usuarios.
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20F o - |
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Figura 3.2: Hiato entre a soma das capacidades da pré-codificagiéorcing(ZF) e o limite dado pelo
DPC paraK = 10 usuarios.

Um problema ainda mais sério surge quando a matriz combinada de canal@nufialanada. Nesta
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situacdo, pelo menos um dos autovalores(ldbl H)_1 sera muito grande, e a relacao sinal-ruido nos
receptores serd muito baixa devido ao fatppois este assumira um valor muito grande. Esta situagéo
€ analoga ao fendmeno deise enhancemenue ocorre nos equalizadores de canal do zgo-forcing

[58] aplicados aos sistemas MIMO ponto-a-ponto. Entretanto, diferenterdeste caso, o desempenho
no cenario MIMO multiusuario é prejudicado até mesmo quando os elemenkbsdéle independentes e
identicamente distribuidos [59], 0 que corresponde a um ambiente ricopathadores.

Em [59], é mostrado que é uma variavel aleatéria cuja funcéo densidade de probabilidade éalada p

g
Py () = K——ry (3.12)
i (1 +7)K+1
A distribuicdo da Eq. (3.12) possui média infinita. Como consequéncia tietea soma das
capacidades, quando é utilizada pré-codificagdo dozgpo-forcing ndo aumenta linearmente caoff,
diferentemente do que ocorre com o limite da capacidade, dado pela Ef). otle-se mostrar que para
K = My, é valido o seguinte resultado assintotico, para> oo [59]:

sum

A Fig. 3.3 mostra o limite de capacidade supracitados. Como é possivel absemedida qués
tende a infinito, a soma de capacidades da pré-codificag@eforcingse aproxima do limite dado pela
Eq. (3.13).
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Figura 3.3: Comparacao da soma de capacidades em funcBodi#epré-codificacaaero-forcinge o
limite tedrico oferecido pelo DPC, para uma razao sinal-ruido €€l10 dB.

A explicagdo para o fato pode ser obtida ao observar os autovalorélﬂl—d@)fl. Conforme é
mostrado em [59], o menor autovalor el 77, \;, possui funcdo densidade de probabilidade exponencial
py, (M) = Ke KM, O maior autovalor de(HHH)_l, A !, apresentara distribuicdo gama-inversa,
cuja média é infinita. Como consequéncia, os demidis 1 autovalores sao significativamente bem
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comportados, conforme pode ser visto na simulacdo mostrada na Fig. 3sfa figera, é exibido o
comportamento dos quatro maiores autovalores da n(zHH’zH )_1 em fungéo dek. Foram realizadas
5.000 simulac®es, e os autovalores estédo normalizados por unkfafdém disso, utilizou-se a suposicdo
ZMSW para gerar os coeficientes presentes na matriz combinada de €amahior autovalor possui
comportamento erratico para todo, consequéncia do fato de sua média ser infinita (pois ele possui
distribuicdo gamma-inversa), e é claramente varias ordens de magnitudejueaas demais autovalores.
Logo, qualquer técnica que procure melhorar o desempenho da imders@nal deve procurar reduzir os
efeitos do maior autovalor d(eHHH )71 sobre o vetor pré-codificada Este pressuposto sera utilizado
na pré-codificacdo por regularizacdo de inversa e também na técrichnedr denominadaector
perturbation

2.5 T T T T T T

log ., [(1/K)A]
[=]
L
T
1

) I I I I I ! I
4 6 8 10 12 14 16 18 20

Nimero de usuarios (K)

Figura 3.4: Comportamento dos quatro maiores autovaloréblldé“f)f1 em funcéo dex.

3.4 REGULARIZACAO DE INVERSA

Uma abordagem comumente utilizada para reduzir os efeitos da inversdmalanatriz mal
condicionada é regularizar a matriz inversa adicionando a esta um multipldidaidentidade. Se o ruido
€ espacialmente branco e um valor para a constante de regularizag@mhédesapropriadamente, esta
abordagem é equivalente a uma conformacéao de fdezsr{forming utilizando o critério de minimizar o
erro quadratico médio. Esta abordagem é denominada regularizacaeida iR|, do inglésegularized
inversg.

Aplicando este principio no lado transmissor, tem-se o vetor transmitido

1 -1
x=—H" (HH" +¢1) u
val ( )

1
= 7W]RU,

val

(3.14)
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em ques € denominado parametro de regularizacdo. A presenca de um valoulodoanas indica que
o transmissor nao serd capaz de eliminar completamente a interferénciauitieru© sinal recebido
pelo usuaridk ndo é mais simplesmente uma versda.gafetada por um fator multiplicativo, conforme
expresso na Eq. (3.9), mas também incluird um termo de interferénciaalesidiiusuario.

Para avaliar a quantidade de interferéncia que é introduzida, pod#iza @ autodecomposicao
HH? = QAQY, em queQ representa a matriz dos autovetoresHié’ e A = diag[\;,..., \x] é
uma matriz diagonal cujas entradas s&o os autovaloreHdé, organizados de forma decrescente, com
A < Ay < ... < Ag. Dessaforma, o vetor recebido, apos sofrer a influéncia do caré@ak)ggresso por

1 A

HX = —
\ﬁQA+§I

Q" u. (3.15)

O sinal recebido pelo usuériopode ser escrito como

N s v Il EE U B N (3.16)
qu qRK U,

em quey,, , representa o elemento da mat@nam-ésima linha e-ésima coluna. Efetuando os produtos
matriciais, tem-se

1 KO

% 2 /
=(—=) (> ; T w,. 3.17
Yk (ﬁ) (i:1 )\z’ < |ri, | )uk Wy, ( )

A componenteu; corresponde ao termo de ruido aditivo gaussiano somado a interferésiciaal,
dada pelos termos da Eq. (3.16) que envolvgnecom! # k.

Naturalmente, a quantidade de interferéncia gerada depenge Qaandos = 0, volta-se para o
caso da pré-codificacaero-forcing(Eq. (3.7)). N&o importa o quanto a inversa da Eq. (3.14) seja mal
condicionada, ela pode pode se comportar tdo bem quanto desejadodbgsara isso escolhegrande
o suficiente. Entretanto, a quantidade de interferéncia gerada seraitiajoanto maior for o valor da
constante de regularizacdo. Para esta situacdo, esta caracterizasalugfia de compromisso entre o
bom condicionamento da inversa da matriz combinada de canal (que tem irdpatiicsobre o fator de
normalizacéoy) e o nivel de interferéncia residual que sera gerado.

Uma métrica apropriada para a escolhasd® maximizar a relagdo sinal-ruido mais interferéncia,
SINR (do inglés,signal to interference-plus-noise rajicEm [59], é mostrado que, para valores grandes
de K e supondo qu& [uuH] = | afim de simplificar os célculos,®/ N R pode ser aproximada por

Ko 2
<z )\ijr§>
=1
K 2 K 2 K 2
KQU% <Z )\;\jr§> + K <Z )\;\jr§> B (Z )\i)ic)

=1 ; =1

SINR ~ (3.18)

=1

Tomando a derivada da Eq.(3.18) em relagd@SINR é maximizada patg,: = Ko2, independente-
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mente dos autovalores, ..., A\x. Apesar das vantagens oferecidas sobre a pré-codifieag@dorcing
(como sera mostrado nos préximos paragrafos), a desvantagenubiairegao de inversa € que ela exige
a estimacgdao da variancia do ruido gaussiano.

p = 10dB
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Figura 3.5: Comparac¢do da soma das capacidades em fund¢@alds técnicas de pré-codificacZero-
forcing e regularizacéo de inversa para uma relacao sinal-ruigo-de0 dB.
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Figura 3.6: Comparacdo da soma das capacidades em fungadagetécnicas de pré-codificaczero-
forcing e regularizagéo de inversa pdka= 10 usuarios.

Diferentemente da pré-codificacdo por inversdo do canal, a somapsdaales da pré-codificacdo
por regularizacdo de inversa aumenta linearmente &gnapesar da inclinagdo da curva ser diferente,
conforme esta mostrado na Fig. 3.5 mantepde 10 dB e variando o niUmero de usuarifis

Aregularizacéo de inversa representa uma grande melhora sobre assimpiséo de canal, entretanto
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permanece o hiato na capacidade entre este esquema e o limite tedrico ofeetxidPC, especialmente
no regime de relacdo sinal-ruido elevada. A Fig. 3.6 mostra a soma dagdealeacda pré-codificacdo
zero-forcinge da pré-codificacdo por regularizacao de inversa variando-tgaaesinal-ruido e mantendo

o numero de usuarios fixo e = 10. Para valores baixos ¢ea soma das capacidades da pré-codificagéo
por regularizacgéo de inversa se aproxim@ @, enquanto que para valores mais altog de tendéncia

€ que a soma das capacidades se aproxingg/#& o que € consequéncia da propria definicdg.d@ara

p — o0, s — 0, e retornamos ao caso da pré-codificag@im-forcing

Como ultima andlise, também sera considerada a curva de desempenho @@oB&dRés,bit error
rate, ou taxa de erro dbit) média dos sistemas que utilizararo-forcinge regularizagédo de inversa. As
curvas foram obtidas por meio de simulagédo, utilizando a técnica de Moni® €ar canal apresenta
desvanecimento do tipo Rayleigh sem os efeitos da perda de percursofofP@cer uma comparacao
entre os sistemas, utilizou-se como parametro de desempenho a figura dedogsistemas digitais,
definida como a raz&o entre a energia meédia de bit e a densidade espepwgdncia do ruido [60], que
relaciona-se a por meio de

By __p (3.19)

N, log, M’

Os resultados estdo mostrados na Fig. 3.7 para a modulacdo 16QAM e Bz8Figra a modulacao
QPSK, variando-se o numefo de usuarios. Enquanto que o desempenho da pré-codifizagiforcing
piora com aumento do nimero de usuarios, o desempenho da pré-cadifica regularizacao de inversa
melhora ligeiramente para valores maioredde

~— 16QAM. K =4, 7F
16QAM. K =10, ZF

o 160QAM. K= 10, RI

—e— 16QAM. K =4, RI
— AWGN

BER média

Figura 3.7: Comparacédo das curvas de BER dos esquemas de préagadifpor inversdo de canal e
regularizacao de inversa paka= 4 usuarios € = 10 usuarios utilizando modulacao 16QAM.
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Figura 3.8: Comparacédo das curvas de BER dos esquemas de préagadifpor inversdo de canal e
regularizacao de inversa paika= 4 usuarios & = 10 usuarios utilizando modulagao QPSK.

3.5 BLOCK DIAGONALIZATION

Até este ponto, supds-se que cada usuario possui apenas uma anteceptdo. Os algoritmos
considerados anteriormente podem ser estendidos de maneira trigieg gaptores com multiplas antenas,
considerando cada antena como um usuario separado, dest¥g gué\/;, 0 numero de total de antenas
de recepcédo (considerando todogasuarios) seja menor ou igual ao numero de antenas de transmissao.

Apesar de permitir arquiteturas extremamente simples de recepc¢éo, estagainoignora a capaci-
dade dos receptores de discriminar espacialmente seus fluxos desteson, e é viavel apenas quando
0 nimero de usuarios é pequeno. Neste caso especifico, cada anteocarsiderada um "usuario virtual”,
e cada fluxo transmitido seria decodificada de forma independente enamiEte de recepgédo, como
se a transmissao fosse realizada pgy canais SISO paralelos. Apesar de essa abordagem resultar em
receptores bastante simples, em geral ela leva a um desempenho subdijree pulltiplas antenas estéo
presentes nos equipamentos dos usuarios, estes sdo capazesimidisespacialmente seus proprios
fluxos [61]. Como consequéncia, havera um aumento significativo tlodndre a capacidade alcancavel
por esses sistemas e o limite teérico do DPC. Logo, em vez de tentar diagooatigaetamente o canal
(que corresponde a situacao apresentada anteriormente), pasgee&ra uma solucdo bloco diagonal:
esta abordagem remove a interferéncia interusuario, mas preservdex@nieia gerada entre os préprios
fluxos do usuario.

A discusséo anterior sera formalizada. Em vez de fok{at na Eq. (3.4) a ser igual a matriz
identidade, uma alternativa é fazé-la bloco diagonal. Dessa forma, &mteria interusuario é eliminada,
mas € requerido que cada usudério realize algum tipo de processamemittiexacao espacial) de forma
a separar e decodificar cada uma dos fluxos destinados a ele. Ppracssw, o objetivo & encontrar a
matriz de pré-codificacd®/ = W g de forma que
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M,
HW pp = . (3.20)
Mk

A matriz M, é de dimensaa g, x ngi, supondo que sdo transmitidos, = ng, fluxos para o
usuariok. Entretanto, algumas das colunasMg podem ser nulas se;. < ngi. Entre os critérios que
podem ser utilizados para determimdy,, destaca-se o algoritmo apresentado em [15, 62], denominado
block diagonalizatiofBD), que é capaz de alcangar a soma das capacidades sob a rédddigadiagonal
imposta pela Eq. (3.20).

Em primeiro lugar, define-se a matti, de dimens@dNgr — ngry) X Mr:

- T
Hp=HT ... Wi, HE, ... HE (3.21)
gue corresponde a matriz combinada de canal de todos 0s usuaricsx@agéo dd:-ésimo.

Se 0 posto dél,, é Ly, entdo seu espaco nulo possui dimens&o— L > npgg. Por meio de uma
decomposicdo em valores singulares, pode-se reescrever a Hf.c(81id

B ol 1 H
Hi =0 [V 0] (3.22)
Na Eq. (3-22)-\7120) contém os Ultimos\/; — L, vetores singulares direitos d,, formando uma
base ortogonal para seu espaco nulo. Consequentemente, suas cadlarcandidatas a matriz de pré-

codificacdo dd:-ésimo usuarioW gpy.

Seja entaa’;, o posto do produtdd k\?,(co). Para que a transmissao para o usuaraxorra livre de

interferéncia,L;, > 1 é uma condicdo necessaria. Conforme mostrado em [63], uma condiiciense é
garantir que pelo menos uma linhaldg seja linearmente independente das linhaslgeUma forma de
satisfazer tal condig¢&o é evitar multiplexar espacialmente usuarios cujasesdtrizanal possuam elevado
grau de correlacéo.

Supondo que a condi¢do de independéncia é satisfeita para tOdOSé!DE)SJSzIéO) pode possuir

mais beamformersio que o niumero de fluxos quekeésimo usuario pode suportar. Uma combinagéo
Otima desses vetores deamformersleve ser encontrada para fornvdiz p,., sendo este um problema ja
bastante explorado em sistemas MIMO ponto-a-ponto [64]. Para resolpéde-ses utilizar novamente a
decomposicdo em valores singularesb:d&,(co):

H

>
IV (3.23)

570 1 0
A = Ul U] |

em queX;, € uma matriz diagonal quadrada x L, que contém os autovalores Iélqg\?,(go), eV,(fl) contém

. ~ ~ ~(0
0s L;, autovetores associados aos autovalores nao—nulbﬁc\zlé ). As L; < npgj colunas do produto
~ (0 1 - . L. N .~ ~
V,(g )V,(C ) representam os pesos que maximizam a capacidade do ususujeito a restricdo de ndo gerar

nenhuma interferéncia nos demais usuarios.
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A matriz de pré-codificacdd/ pp serd da seguinte forma:

Wpgp = [Vﬁ“)vg” ... Vﬁg)vg)} P2, (3.24)
emqueW gpi = V,&D)V,gl). A matrizP é do tipo diagonal e seus elementos representam a poténcia alocada
para cada um dos usuarios.

Se a matriz de pré-codificac®i zp € dada pela Eq. (3.24), a soma das capacidade do método da
pré-codificacdo pdbolock diagonalizatiorsera dada por

Ce — maxlog |l + %EQP , (3.25)
P,Tr(P)=Pr On
com
>
> = . (3.26)
Yk

A escolha 6tima para as entradas da m&ré&encontrada utilizando o algoritmo deter-filling nos
elementos diagonais @&, sujeito a restricdo de poténdi [65].

Conforme mostrado em [57], havera um hiato entre a soma de capacaa@Es e do limite dado
pelo DPC. Admitindo que todos 0s usuérios possuem o mesmo numero desadegt@potNy/ K, este
hiato entre as somas de capacidades é calculado por meio da expressao

K
. N

A Eq. (3.27) é simplificada para a Eq. (3.11) quaidg/ K = 1, isto é, a técnica de pré-codificacdo
zero-forcingé um caso particular da pré-codificacao plmck diagonalization

Apesar de ambas as técnicasyo-forcinge block diagonalizatonfornecerem o mesmo ganho de
multiplexacao espacial, existira diferencathamughputfinal do sistema. Para fornecer alguma intuicdo
sobre o significado deste fato, sera tomado o caso emMfjue mantido constanteyr/K aumenta
mas Ni € mantido constante, fazendo com gkiediminua. Em outras palavras, o nimero de antenas
por receptor aumenta, mas o numero total de antenas de rec¥p¢s®mantém contante, diminuindo a
guantidadel de usuarios. Neste caso, o hiato entre a soma das capacidades dimifmumeanostrado
nos resultados de simulagbes. Na Fig. 3.9, temfge= 6 antenas e, na Fig. 3.10, tem-se 0 caso para o
qual M7 = 10 antenas de transmissdo. A nota¢&03}, indica que h& = 2 usuéarios, cada um com
nr1 = nre = 3 antenas de recepcdo. Pelo comportamento das curvas de capamdaess pnferir que a
soma das capacidades do DPC é a mesma de um canal WIMQ\V/. Entretanto, a soma de capacidades
doblock diagonalizatioré K vezes a capacidade de um canal MIMQ /K x (M7 — Nr + 1), enquanto
que a capacidade dero-forcingserd deVy canais MISO My — Np +1) x 1.
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Figura 3.9: Comparacdo da soma das capacidades em fungadal&cnica de pré-codificagddock
diagonalizatiorparaM = 6 antenas transmissoras e diferentes configurages de nimero desus air
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3.6 PRE-CODIFICACAO TOMLINSON-HARASHIMA

3.6.1 Modelo do Sistema

A pré-codificacdo Tomlinson-Harashima foi inicialmente proposta de manaiependente por
Tomlinson [66] e Harashima [67] para eliminar a interferéncia intersimboélicacamais seletivos em
frequéncia em constelacdes do tipo MPAM (do inglekary pulse amplitude modulatiprutilizando
a aritmética modular. A estratégia proposta leva ainda a estrutura de eqd@lR&E (do inglés,
decision feedback equalidgpara o transmissor, de forma a eliminar a propagacéo de erros cgqusada
deteccdes errbneas dos simbolos recebidos [58], pois o0 transmiskece@ priori, 0s simbolos a serem
transmitidos. Sua extensao para pré-equalizacdo em canais MIMOhfidlecada em [68, 69, 70, 71, 72],
e 0 modelo do sistema esta apresentado na Fig. 3.11.

Usuario 1
T Tt T T T T T T T T T T T T T T T |
nrpo 8 |
I - Demodulado T
OO A i}
L e S
u X
{ ‘%T( ) = F » H

Usuario &
|

1 g
K| ! [
b1 L , |
| - l"ﬁf( )-P-Di.'rmdulmlnr—h HKI
J 7 |
Yk 'L____}gi___________________I

Figura 3.11: Estrutura do pré-codificador Tomlinson-Harashima pardace=direto de sistemas MIMO
multiusuario.

A matrizF, de dimensaad/; x K, tem como funcdo tornar a interferéncia espacialmente causal, o que
significa quei;, sofre a interferéncia d&, I < k, mas ndo de;, i > k. Esta matriz é equivalente ao filtro
defeedforwardde equalizadores classicos DFE quando utilizados no receptor [58].

A interferéncia causal (isto é, a componente de interferéncig eéen u,, com: < k), € eliminada
pelo filtro defeedbackB — |, com a matriB triangular inferior, de dimensdf” x K e com elementos
unitarios em sua diagonal principal [73]. A operagéo do filtrdeglbaclé realizada de forma sucessiva,
do simbolou; para o simbola.x, e pode ser descrita como

k-1
Uy, = My (Uk - Z bkﬂh) , (3.28)
=1

em queb ; € o elemento da linh&a e coluna; da matrizB, e .#, denota o operador médutq definido
por
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Figura 3.12: Implementag&o do operador médulo por meio de uma funcaodeeseera.

=1

Figura 3.13: Descri¢édo linearizada do operador médulo.

(3.29)

M) = g — V“T/QJ .

-
em quer é um valor real positivo denominado constante do modulo. O grafico daagremddulo é
mostrado na Fig. 3.12. Seu funcionamento é da seguinte forma: se emtadaanapresentado um
valor maior quer/2, 7 é subtraido repetidas vezes do valor de entrada até que o resultadeigooem
sua saida seja menor qug2. Se na entrada do operador é apresentado um valor menergize T €
adicionado de forma sucessiva até que o resultado observado eaidaiaeja maior ou igual-ar /2. Em
outras palavras, adicionam-se multiplos inteiros @eentrada para limité-la ao intervdgler /2, 7/2).

O pré-codificador gera um vetor de dados efetivop como entrada paa ! (representada pelo laco
de realimentagéo na Fig. 3.13), em gueepresenta o vetor de pré-codificacao. Ele pode ser escolhido de
forma que as entradas tde= B~ (u+ p) pertencam a determinada faixa estabelecida de valores [70]. Isto
da origem a descri¢do linearizada do operador médulo, mostrada n8.Eig). (

Por exemplo, se uma constelacdo quadrada MQAM é utilizada, os elemgnti oriundos do
conjunto

d:{uI—i—qu:uI,uQe{il,i?;,...,i\/]\?—l}}, (3.30)

em queu’ e u? referem-se, respectivamente, s componentes em fase e em qaadeasimbolou e
j é a unidade imaginéarig, = v/—1. A componentey; de p deve satisfazer & condicd@ = 7(ax +
brj), ar,br € 7Z, e podem ser escolhidas de tal forma mﬁeﬂg € [—\/M, \/M), em queﬂi e ﬂg
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Figura 3.14: Constelacdo QPSK estendida. E mostrada a constelacdalprigie algumas de suas
extens@es periddicas utilizando= 4. Os simbolos médulo-congruentes sao representados pelos mesmos
marcadores.

representam, respectivamente, as componentes em fase e em gqaatkaiyro k-ésimo elemento do
vetorU. Neste caso, o operador modulo é aplicado separadamente nas Eartesgginaria dex,. Por
exemplo, suponha a utilizagdo de um alfabeto 4QAM, no qual as paries ireaginaria dos simbolos
podem assumir os valoresl. Escolhendar = 4, a saida do operador médulo sempre estara ertre
e +2. Uma entrada 2,2 3,1; seria consequentemente mapeada-€ii8 + 0,9. Neste caso, 0 mddulo
adicionou o valor-4 + 45 ao simbolo de sua entrada, que corresponde-a 4(1j) = 7(—1 + 17).

E interessante notar ainda que, conforme descrito em [74, 75, 76¢-@ogificacdo por aritmética
modular é baseada no conceito de espaco de sinais equivalentesd& wesaconstelacéo estendida, ou
um reticulado (do inglédattice), <#’ por meio da chamada extenséo periédica da constelac&o original:

A = +71(a+jb), abe’Z (3.31)

O conceito de constelacdo estendida é mostrado na Fig. 3.14 para a moQP&M utilizanda = 4,
em que os simbolos mdodulo-congruentes séo representados pelos mescao®raa. Dois simbolase
v sdo ditos modulo-congruentesse= .Z, (v).

Uma interpretacdo alternativa para a pré-codificacdo Tomlinson-Hiai@sha seguinte: a partir de
/', sdo selecionados os elemenigs+ p;, do vetor de dados efetivos que sdo mddulo-congruentgs a
e que minimizam o modulo d&,. Logo, a pré-codificacdo Tomlinson-Harashima é uma extensao dos
algoritmos de pré-codificacéo lineares apresentados, porém utilizarsiieais do reticulades’, em vez
do conjuntay.

Naturalmente, a escolha para o valordafeta o desempenho do sistema. Valores muito grandes
sdo interessantes para mitigar os efeitos do ruido no receptor, ja quersdes da constelacdo original
estardo posicionadas mais distantes umas das outras (ver Eq. (3.34))len&® valores de podem
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provocar a sobreposicao das constelagdes, de forma que a deg@difliunivoca do simbolo recebido
nao sera possivel, o que contribuiria para aumentar a taxa de erro doeasifde forma geral, pequenos
valores der sdo vantajosos pois permitem um reticulado mais denso e mais flexivel, masszindaeve
ser escolhido de forma a permitir decodificacdo sem ambiguidades. Ené diijerido o valor de

A
T=2 <~Q{max + 2) ) (332)

em que definiu-se7,,x = max (uI, uQ), e A € o menor espagamento entre dois simbolos da constelagéo.
Por exemplo, para a constelacdo da modulacao QBSK, = 1, A = 2 e = 4. Ja para constelacéo da
modulacdo 16QAMg# .« = 3, A = 2 e = 8, conforme ja considerado anteriormente.

No receptor, o operador médulo também deve estar presente paragjagecuperado a partir de-p,
conforme mostra a Fig. 3.15, ou seja, desfazer os efeitos do operadolonpbesente no transmissor. Os

fatores de escal@y 1, 922, . . ., gk, xk S840 determinados no transmissor, e devem também ser enviados aos
receptores.

)

Operador Modulo

[~
T
I

Componente em Quadratura (?
<
T
*x
L

)
T
I

4 L L L
4 2 0 2 4

Componente em fase u*

Figura 3.15: Func¢do do operador modulo.

Apesar de os valores de saidaestarem limitados em amplitude, a pré-codificacdo Tomlinson-
Harashima provoca aumento na poténcia média de transmisséo (ou, dedaivadeate, perda na relagéo
sinal-ruido, devido a presenca da restricdo de potéRgiano transmissor). Esta perda, denominada
shapping losspode ser mensurada por meio da razéo

(3.33)

Em [70], mostrou-se que para constelacdes quadradas, a pendaamlficacdo pode ser aproximada
pela razéo

M
M-1

Floss = (334)

Para pequenos valores da ordémda modulacdo, a perda,,, introduzida ndo € desprezivel, mas
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decai rapidamente conforme o tamanho do alfabeto utilizado pela modulag&otau Por exemplo, foi
encontrado o valor d&;,;; = 1,25 dB para as modulagbes BPSK e QPSK, é'de, = 0,28 dB para
16QAM [77].

Para o sistema representado na Fig. 3.11, sera introduzida a matriz di@ggune contém os fatores
de escala utilizados pelos receptores para a detec¢ao dos simbol@o®dem outras palavras, define-se

a matrizG = diag(gi1.1, 92,2, - - - , 9,k ], de forma que, na entrada do operador médulo, o sinal recebido
por cada usuario, dado pelos os elemeyiog;, ce yK pode ser expresso por
y =Gy
—GHFB 'u+Gn (3.35)

=GHFB 'u+n,

! ! ! T ~ ~ ~
em quey’ = [yl,...,yK] eh =[n,...,ax]’ =0Gn.

Nas préximas secfes, serdo apresentados os critérios utilizadosdetesirainacao das matrizes de
pré-codificacad, F e G.

3.6.2 Pré-codificacdo Zero-Forcing Tomlinson-Harashima

Se é desejado que toda a interferéncia interusuério seja eliminada, entdo
GHFB ' =1 (3.36)

€ uma condicao necessaria. As matriBe§ e G podem ser encontradas por meio da decomposicédo QR
da matrizH", expressa por meio de

HT = Q" Q]

R ] (3.37)
O vip—K)x K

em queQ’ € uma matrizMp x K cujas colunas sao ortonormaé: é Mr x (Mp — K), R’ é uma
matriz triangular superiok” x K cujo elemento da-ésima linha g-ésima coluna é denotado pcérj, e
Ovr—k)xkx € @amatriz(Mr — K) x K cujos elementos s&o todos nulos. Logo, conforme demonstrado
em [49], as matrizes procuradas serdo dadas por:

G = diag|r 1, oo+ T (3.38)
B=GRY (3.39)

e
F=qQ. (3.40)
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A partir da Eq. (3.35), da Eq. (3.36) e da descri¢do linearizada dadpemddulo, mostrada na Fig.
3.13

y =u+p+h, (3.41)
de forma que toda a interferéncia é eliminada, e o operador médulo noaeekminara a componenge

A matriz de autocovariancia do ruido sera dada por

E [An"] = 02G?

. o2 o2 (3.42)
:d|a.g TT,...,T,Q .
1,1 KK

As Eq. (3.38)-(3.40), juntamente com a restricdo dada pela Eq. (3.8fedh o pré-codificador
zero-forcingTomlinson-Harashima (ZF THP).

3.6.3 Pré-codificagdo Minimum Mean Square Error Tomlinson-Harashim a

Uma outra abordagem para a obtencéo das matrizes de pré-codificsitizaréo critério de minimizar
0 erro quadratico médio. O pré-codificador, neste caso, é denominsl&EM HP.

Pode-se definir o vetor ermcomo a diferenca entre o vetgr na entrada do operador médulo e o
vetor de dados efetivas+ p:

e=y — (u+
y = P) (3.43)
= (GHF — B) U + Gn.
A matriz de covariancia do erro sera entdo
Re=E [e€?
e = [ec’] (3.44)

= (GHF — B) Rg (GHF — B)" + ¢2GG",

em queRy é a matriz de covariancia do vetor O critério MMSE busca minimizar TiRe] com respeito

as matrizeB, F e G. Devido as restricdes ja apresentadaigleve ser uma matriz triangular unitaria e

G deve ser diagonal, ja que ndo existe 0 processamento cooperativoentieptores no canal MIMO

BC. Ainda é desejado que a matFizpossua colunas ortogonais e nao afete a poténcia de transmisséo. As
condicBes sdo satisfeitas fazer®® = |, da mesma forma como ocorre com o ZF THP.

Pelo principio da ortogonalidade [78], a solu¢do MMSE deve satisfazer

E [ey’] = 0. (3.45)

Logo,
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E [Gyy" — Buy"] =0, (3.46)

G (HFRgF'HY + 021) = BRGFH™. (3.47)

Supondo que a matriz de autocovariancidideeja dada poRg = o2l, e introduzindo o fatof =
02/o%, a Eq. (3.47) se torna

G (HFFTHH +¢1) = BFTHA. (3.48)

Por meio da fatoragdo de Cholensky (d¢+ ¢H™) (H + gHTH)H, é possivel obter uma matriz
triangular inferior, de dimenséd@ x K, que satisfaz

RRY — (H + gHTH> (H n 5HTH)H. (3.49)

Conforme mostrado em [49], a solu¢do para o MMSE THP é formada petdagesa

G = diag|r 1, oo T (3.50)

B =GR, (3.51)

F=(H+eHT) R

(3.52)
E ainda possivel calcular a matriz de autocovariancia do erro quadratigio. m8ubstituindo as
solucdes encontradas, dadas pelas Eq. (3.50)-(3.52), na EQ, (®h#in-se o resultado

Re=02G? + 026G (HHY) ' G. (3.53)

A Fig. 3.16 mostra o desempenho das técnicas de pré-codificacdo ZF MNPSE THP para a
modulacdo QPSK, e a Fig. 3.17 mostra o desempenho das técnicas ddificagin ZF THP e MMSE
THP para a modulacédo 16QAM, variando-se o niumero de usuarios. rdado da técnicaero-forcing
€ possivel perceber que o aumento do niumero de usuarios contridwi peihor desempenho da técnica,
apesar do ganho ainda ser muito proximo do conseguido pela técnicaczdgdiéacdo por regularizacéo
de inversa.

Na Fig. 3.18 é mostrado o desempenho das técnicas baseadas emiffzéeéod Tomlinson-
Harashima quando comparadas aos algoritmos lineares para um cemaribOcosuarios utilizando
a modulacdo QPSK. Como é possivel observar, 0 ganho com relacaonismsédezero-forcinge
regularizacao de inversa é desprezivel. Este fato é justificado pekagmrdlacéo sinal-ruido introduzida
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Figura 3.16: Comparacao das curvas de BER dos esquemas de {igacad ZF THP e MMSE THP
paraK = 4 usuarios & = 10 usuarios utilizando modulagao QPSK.
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Figura 3.17: Comparacao das curvas de BER dos esquemas de {igacad ZF THP e MMSE THP
paraK =4 usuarios ¢ = 10 usuarios utilizando modulagdo 16QAM.

pelo shaping lossque serd mais acentuado ao se utilizar a modulacdo QPSK. A Fig. 3.19 ilostra u
cenario similar, porém utilizando a modulacdo 16QAM. Neste caso, € pbs¥dmr que o ganho é
significativo quando comparado aos algoritmos lineares. Este resultgdoesgue a técnica de pré-
codificagdo Tomlinson-Harashima depende nédo apenas da informdy&oosestado do canal, mas seu
desempenho esta intimamente ligado ao tipo de modulacao (e ao alfabeto de s@alotmiilacdo) que

€ utilizado, ja que ela é baseada no conceito de pré-codificacdo sobetiautado.

Além disso, por utilizar pré-codificacdo sucessiva dos usuarios,nicéédomlinson-Harashima é
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sensivel a ordem com a qual os usuarios séo pré-codificados, eodrab®rdado na préxima secao.

BER média
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Figura 3.18: Comparacdo das técnicas de
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Figura 3.19: Comparacdo das técnicas de

pré-codificacdo ZF THP eEMM® com os algoritmos

lineares em um cenario coki = 10 usuarios e modulacédo 16QAM.
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3.6.4 A Ordenacédo dos Usuarios

Para as técnicas de pré-codificacdo ZF THP e MMSE THP, apressmiasiae¢cfes anteriores e dadas
pelas Eqg. (3.38)-(3.40) e Eq. (3.50)-(3.52), respectivamente -poaeostrar que a ordem das colunas
da matriz de canai n&o exercera influéncia nem nas matrizes de processafen@®, nem na matriz
de autocovariancia do ruido (para o caso ZF THP), dada pela Eq),(8w2a matriz de autocovariancia
do erro quadratico médio (para o caso MMSE THP), dada pela Eq. ([F@8B)Logo, a ordenagdo das
colunas da matriz combinada de canal ndo afeta o desempenho do sistema.

O mesmo ja ndo é verdade para a ordenacao das linhas dalkhatiza mudanca na ordem das linhas
da matriz combinada de canal modificard as matrizesG, bem como as matrizes de autocovariancia
do ruido ou do erro quadratico médio. Consequentemente, o desempaniéamicas de pré-codificacdo
ZF THP e MMSE THP pode ser melhorado por meio de uma ordenacao ¢emieedas linhas de pois,
conforme exposto em [49], o desempenho da BER do sistema estara limitadsyério que possui ruido
de maior variancia (para o pré-codificador ZF THP) ou pelo usuérigpqasui 0 maior erro quadratico
médio (para o pré-codificador MMSE THP).

Para perceber de forma intuitiva como a ordem das linhas da ria#ieta o desempenho do sistema,
basta lembrar que supds-se que o simhgleé destinado ao usuario. Para a estrutura considerada
na Fig. 3.11, se nenhum ordenamento é aplicade; [uj,us,...,ux] € 0 vetor de dados na entrada
do pré-codificador e, uma vez que a maBi2 triangular inferior, a subtracdo sucessiva da interféncia
interusuario é realizada de, parauyg, conforme expresso pela Eq. (3.28). Como a pré-codificacao
Tomlinson-Harashima é baseada no conceito de DPC, a ordem com asquslidrios sdo codificados
alterard o desempenho do sistema, conforme comentado no capitulo 2.

Antes de prosseguir, definir-se-4& como métrica de desemgdinhm valor doi-ésimo elemento da
diagonal da matriz de autocovariancia do ruido, dada pela Eq. (3.48)yalor doi-ésimo elemento da
diagonal da matriz de autocovariancia do erro quadratico médio, dad&gek8.53). A primeira sera
considerada ao utilizar-se a pré-codificacdo ZF THP, e a seguridatiizada ao tratar da pré-codificacao
MMSE THP.

A ordenacao 6tima é aquela que gera os menores valores possiveis daswétiiiesempenhbl;, e
é representada par = [r(1),7(2),...,n(K)], de tal forma que os usuérios séo pré-codificados(dé¢
parar(K), o que da origem ao vetor= [uﬁ(l),uﬂ(z), . ,uW(K)} na entrada do pré-codificador.

Utilizando os conceitos desenvolvidos em [80, 81, 82] para detecc8semas MIMO monousuario,
€ possivel mostrar que a ordenacao 6tima dos usuarios € alcancadd@do rakyoritmobest-first[49],
detalhado em Algoritmo 1.

E interessante observar que, de acordo com o passo 4 do Algoritmaoalemeontrar i-€simo
elemento da ordenacdn é necessério realizar uma busca sobre todas as permutacfes pesaieeis
0s usudrios que ainda ndo foram ordenados. Logo, a complexidadigatitmo best-firstaumenta
rapidamente com o nimero de usuarios e, por esse motivo, algoritmos suhdéirnaenacao, baseados
no conceito de otimizac¢des sucessivas, podem ser encontrados, &4][83

Naturalmente, antes de realizar a pré-codificacdo, uma vez determinaimagéior, deve-se definir
a matriz combinada de canal ordenada como

40



Algoritmo 1 Algoritmo Best-First

1. Inicialize o contadoi = 1
2. Crie o conjunto dé< usuériod/, = {1,2,..., K}
3. Parai < K:

4. Para todos o0s usudrios que pertencdrm,gencontre o usuarié € U, que possui a menor métrica
M; ao ocupar a posicédbda ordenacéa

5. Coloque o usuari@, determinado no passo 4, na posi¢é&ta ordenagéa, isto é,7(i) = 3
6. Excluas do conjuntal;
7. Incremente.

8. Fim

T
Hr = [HL0) Hegy o Hi | (3.54)
€ as matrizes de processameBi& e G devem ser geradas utilizantig ao invés ddH, e serdo denotadas
porB,, F, eG,.

Os resultados de simulagédo dos pré-codificadores baseados em Tordansshima utilizando a
ordenacéo de usuarios por meio do algoritmest-firstsdo mostrados na Fig. 3.20 (a) para a modulacéo
QPSK e na Fig. 3.20 (b) para a modulacao 16QAM. Para ambas as modylagidenacdo de usuarios
resulta em ganho de relacao sinal-ruido para o algoritmo ZF THP. Este éamd aproximadamente 2
dB para a modulagdo QPSK , e de 4 dB para a modulacédo 16QAM. Parecodifi€ador MMSE THP,
€ caracterizado ganho de diversidade, pois h4a mudanca na inclireacéiovd de BER, especialmente no
regime de SNR elevada. Nesta situagdo, tem-se um ganho superior a dadBr@aBER da ordem de
10~2 para ambas as modulacdes quando comparadas aos pré-codifiadaiason-Harashima quando
nao utilizam a ordenacéo de usuarios.
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Figura 3.20: Desempenho dos pré-codificadores ZF THP e MMSE ThiFoedenacéo de usuérios dada
pelo algoritmabest-first
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3.7 VECTOR PERTURBATION

Conforme exposto na sec¢édo 3.3, a perda de capacidade inerenteaalifiGacaazero-forcingesta no
aumento da poténcia do vetor transmitii¢ou, de forma equivalente, na constante de normalizacao
que assumiré valores muito grandes devido ao comportamento do maior autlavedatrizH ! quando
K = Mry). Na secéo 3.4, foi mostrada uma forma de regularizagdo da matriz imuerganta controlar
os efeitos da excurséo dos valores deste maior autovalor. Entretadbopaimanece o hiato entre a soma
das capacidades alcancadas por essas técnicas de pré-coddiodiéibe de capacidade do canal MIMO
BC. Ainda foi exposto que qualquer técnica que vise melhorar o desémpianinversédo de canal deve
procurar reduzir os efeitos do maior autovalotie' sobre o vetor pré-codificado.

A idéia da técnicarector perturbatior(VP) é "perturbar" o vetor de simbolaspor um outro vetor de
perturbacam de tal forma quel + p esteja na mesma direcdo do autovetor associado ao menor autovalor
de (HH)~1 [16, 85]. E imposta a restricio de que o receptor deve ser capaz afiifiecu + p sem o
conhecimento da componente de perturbgggoe é introduzida. Para isso, sera utilizado novamente o
operador médulo nos receptores, e a perturbacggara escolhida de tal forma que ela satisfaca:

p=r(a+jb)

(3.55)
=17,

em que.Z = a+ jb, a, b so vetores de inteiros (isto €, seus elementos pertencem ao conjunto dos
nameros inteiros) € € uma constante real, ja definida pela Eq. (3.32), quando a pré-caéiifiCaqlinson-
Harashima foi considerada.

Utilizando a matriz inversa do canal como geradordeamformersa determinacéo de € baseada
na solucéo do seguinte problema de otimizacéo [16]:

¥ = argmin HWZF (u + 7'.,2”/) H2
Z/
NH i ) (3.56)
= arg min (u—i—ni”) (HH ) (u—i-T,,Sf) )
?Z)/

gue consiste em minimizar a poténcia do vetor pré-codificado (ndo norn@liztatlo pela expresséo
W _zr(u + p), sob a retricdo de eliminar completamente a interferéncia interusuério, metwvayeal é
utilizada a matriz de pré-codificac&d .

A Eq. (3.56) é um problema de minimos quadrados em um reticulado inteiroglés integer-lattice
least-squares[86, 87, 88], e existem diversos algoritmos propostos para resmhe®&mo, por exemplo,
0 método de Fincke e Pohst [89], ja amplamente utilizado nos receptores deplipe decodepara
deteccdo espaco-temporal em sistemas MIMO monousuario [90]. N&m aeresentados os detalhes de
operacao e implementacao dos algoritmos, pois fogem aos objetivos ddag@se Basta citar que eles
evitam a busca exaustiva por todo o reticulado definidarpbr!.

Uma analise detalhada do pré-codificadector perturbatioré complexa e trabalhosa, especialmente
pelo fato de ser dificil obter a distribuicao de probabilidade dgando é utilizada a perturbacao definida
pela Eq. (3.55). Apesar disso, em [16], € fornecida uma andlise migmossa e mais intuitiva do seu
funcionamento, e sera apresentada nos proximos paragrafos.
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O processo de pré-codificagdo procura alinhar u + p aos vetores singulares da matriz inversa do
canal. TomandtﬁHHH)_1 = QA'Q¥, pode-se expressar a funcéo objetivo da Eq. (3.56) como

K

7= IWaru+ ) = 3 58t (3.57)
k=1

comd = |aff (u+ p)|, q, € ak-ésima coluna da matri. Supde-se ainda qug < Xy < ... < Agx. A

técnica devector perturbatiorprocura minimizar a Eq. (3.57) buscando o vetor de inteirgsconforme

expresso pela Eqg. (3.55), que resulte no menor modulo possixelRiefato, a escolhp = 0 conduz ao

menor valor para o modulo de+ p. Ao escolhert? ndo nulo, certamente aumenta-se a norma do vetor

perturbado, mas a norma He ! (u + p), o vetor pré-codificado, é reduzida no processo.

A Eq. (3.57) é minimizada quanda = ... = 8,_; = 0 e, = ||u+ p||°>. Basta observar a forma
com que os autovalores c@HHH )_1 foram arranjados. Entretanto, o fato de forcar o vetba possuir
elementos inteiros nem sempre permitira que p seja perfeitamente ortogonal as bages..,q,_; €
paralelo &g, mas apenas grosseiramente orientado nessas direcdes.

E mostrado em [85] quE [y] € limitada inferiormente por

ev 2
El) = ZE [Ju+pl?], (3.58)
com
K s 1/K
k
v =T <H 02> 7 (3.59)
k=1
e

c=(1/K)E [Ju+p|?]. (3.60)

A igualdade na Eg. (3.58) é alcancada quando

52 52 evc?

E|l|l=...=E| &= : 3.61
[Al] L\K} K .60

Logo, para minimizaiE [y], é necesséario orientar + p na direcdo de cada autovetor de forma

inversamente proporcional ao valor dos autovalor associado actigspitovetor.

A técnica devector perturbatiotambém possui interpretacdo geométrica interessante [91], analoga
a pré-codificacdo Tomlinson-Harashima. Quando o transmissor pasgeamento sobre a resposta do
canal, ele pode eliminar completamente a interferéncia multiusuario, transmitiretor¢iv 'u em vez
de u, de forma que o receptor podera detectar seu simbolo sem a influénctmlienma interferéncia.
Entretanto, a pré-multiplicacéo pbi~' aumenta a poténcia do vetor pré-codificado, conforme visto para
o casazero-forcing Como consequéncia, a constelacao utilizada para transmitir os simbolosgatit,
conforme mostra a Fig. 3.21 (a).
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Precodificagao Canal
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—1 -1
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(a)
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Canal
- +
___________ o . hd e
u‘\/

. ; operador
simbolo a ser modulo
transmitido

(b)

Figura 3.21: Interpretacao geomeétrica da técnica de pré-codifivacfar perturbation

Pode-se entdo utilizar o conceito de extenséo periddica da constelagihyido na pré-codificagdo
Tomlinson-Harashima, para determinar o conjunto de simbolos mdédulo-caoteguaos vetores do
reticulado formado porH™!, conforme mostra a Fig. 3.21 (b), na qual o sinal mensagem original é
representado pore”. Qualquer um dos pontos médulo-congruente a mensagem originala@oearpor
"o") pode ser utilizado para transmiti-la, pois eles formam um reticulado juntmstelacéo original.
Dentre todos os (infinitos) pontos que podem ser escolhidos, sera t@aqad® que se encontra mais
préximo a origem, pois esta escolha acarreta na menor poténcia possraelieissdo. Gracas a presenca
do operador de modulo, o receptor, ao receber qualquer unvdasapaz de mapeé-lo em'"; o ponto
dentro da constelacdo original. Cabe ao algoritmo de busca sobre o ditutkeiro encontrar em qual
constelacdo deslocada (ou seja, determinar o v&pesta o simbolo moédulo-congruente mais proximo
da origem.

O desempenho do pré-codificador baseadoventor perturbationé mostrado na Fig. 3.22 para a
modulacdo QPSK, e na Fig. 3.23 para a modulacdo 16QAM, considerandendrios conik = 4
usuérios & = 10 usuarios. A melhora no desempenho é evidente com o0 aumento do niumsriades!
no sistema, e sua superioridade com relacao as tecnicas anteriormestagéxclara.

Apesar de ser extremamente poderosa, a pré-codificaca@gor perturbatioré também computa-
cionalmente complexa e muito onerosa [92]. Sua complexidade cresceeex@imente com a dimensao
K do problema. Existem varias formas de reduzir o custo computacionalsga lean um reticulado
inteiro, como, por exemplo, técnicas que possuem como base a decornp@8icdu V-BLAST (do
inglés, Vertical-Bell Laboratories Layered Space-Ti&7], ou valendo-se de algoritmos de reducéo de
reticulados lattice-reduction algorithms[93]. Por serem temas consideravelmente amplos, que fogem ao
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Figura 3.22: Comparacao das curvas de BER dos esquemas de ifiéacad parak’ = 4 usuarios €« =
10 usuarios utilizando modulagao QPSK.
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Figura 3.23: Comparacao das curvas de BER dos esquemas de ifiéacad parak’ = 4 usuarios € =
10 usuérios utilizando modulagdo 16QAM.

objetivo desta dissertacao, eles serdo discutidos brevemente.

Uma das formas de determinar o vetor de perturbacéo de forma sub-Gtirficaé sycessivas vezes
0 operador médulo em um esquema similar ao oferecido pela pré-codifidacBomlinson-Harashima.
O método utiliza a decomposi¢cdo QR da matriz de céhabejaH = QR, em queR é uma matriz do
tipo triangular inferiorQ é uma matriz unitaria e = 1/(1 + ¢2) [16] € um termo proporcional a relagéo
sinal-ruido. O vetok = [Z1,...,Zk] € gerado de forma sucessiva, conforme apresentado em [16]:
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22
(3.62)
-’Z'K _ Up — o Z TK@ ~
T TKK )
gue pode ser reescrita em termos do vetor de inteffagie é adicionado ao sinal:
x=(1-a)+aR) " (u+7.2). (3.63)

A partir da Eq. (3.62), é formado o veter= Q' %, que é normalizado e transmitido. O parametro
« aumenta a SINR para cada usuario, de forma similar ao paramatilizado na pré-codificacdo por
regularizacéo de inversa [16].

Algoritmos baseados ha decomposicdo QR ndo sdo capazes de expiarama ordem de diversidade
(a inclinacdo da curva de BER sera diferente da técnica original), rage gssuirem como vantagem o
reduzido custo computacional, além de serem amplamente conhecidossévaraente analisados na
literatura [85].

Ao contrario da técnica de otimizag&o sucessiva apresentada, assa@miemlucdo de reticulado sdo
capazes de atingir a mesma diversidade da téamictor perturbationmas apresentam perda de relacéo
sinal-ruido. As técnicas de reducao de reticulado mais conhecidas $§oritme de Lenstra-Lenstra-
Lovasz (LLL) [94] e o algoritmo de Brun’'s [95]. Estes algoritmos sdo méd@entes pois, em vez de
utilizarem como base do reticulado os vetdtes , eles buscam um conjunto de vetores de iHse )’ que
possuam melhores caracteristicas de ortogonalidade (este conceéxmEei® nos proximos paragrafos),
obtendo uma base que permite uma busca aproximada e mais eficiente soiordanoe]96].

A decomposicio LLL consiste em, a partir da base origMa},- = H™!, obter uma base reduzida
W' de forma tal quéN' = W T, em queTl é uma matriz unimodular, isto é, seus elementos sdo nimeros
complexos que possuem elementos inteiros em suas partes real e imagis@uiadeterminante € unitario.

O defeito de ortogonalidaderthogonality defedtda basaV’ é definido como [95]

|W 1 H [w|%, (3.64)

em queN}€ é ak-ésima coluna d&v’. A Eq. (3.64) prové uma maneira de mensurar a ortogonalidade dos
vetores que formam a base de um reticulado por meio da razéo entreubopdad normas dos vetores da
base do reticulado e o volume da célula primitiva do reticulado que eles definpossivel mostrar que
6(W/) > 1, sendo a igualdade alcancada quando os vetores da base sédoast¢@op O objetivo da
decomposigéo LLL é encontrar uma bate de tal forma quef(W') < 6(W). Utilizando um abuso de
linguagem, pode-se dizer que os vetores da nova base sdo "mais arsdgurre si que os elementos da
base original, pois apresentam menor defeito de ortogonalidade.
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Dessa forma, a funcéo de custo dada pela Eq. (3.56) pode seiteeesaro

e (w2 ) = [w'rr (usr )

=W (T T ) \2 (3.65)
- (52"
em que foi definido
U=T"1u (3.66)
e
L =Tt (3.67)

Como a matriZl' € unimodular, a solugéo do problema dado pela Eq. (3.56) é equivalezgelaer
primeiro o problema

2
: (3.68)

¥ = argmin HW (U + T.,?/)
“(f/

e depois calcular

p=rT2. (3.69)

Por exemplo, a chamada estimativa de Babai [96] é obtida aodzer |, a matriz identidade, e a
solucao fornecida pelas Eq. (3.66) e Eq. (3.67) sera dada pelasdpre

p=7T FIUJ . (3.70)
T

Uma vantagem do algoritmo LLL é que ele apresenta tempo de execuc¢do polieromialacdo a
dimensaadk do problema.

Da mesma forma que a técnigactor perturbationa reducéo de reticulado também possui interpreta-
¢do geométrica. Um exemplo simples de reticulado bidimensional estd mostraip Ba24. O mesmo
reticulado é representado por duas bases diferentes, na Fig. 324dafig. 3.24 (b), e essas bases
sdo mostradas por meio de setas vermelhas localizadas no canto suppresdesle cada figura . As
regibes 6timas de decisdo (denominadas células de Voronoi, e mostradaslaranja) sdo hexagonos,
e correspondem a solucéo do problema de busca em um reticulado iniigemdo os algoritmos que
fornecem a solucéo exata para o problema.

As regides de decisao fornecidas pela Eq. (3.69), para cada umasksreduzidas mostradas na
figura, séo representadas por paralelogramos, e estdo mostradeyeale no canto superior direito de
cada figura. A comparacao entre ambas as regides (da solucao eaatalegdo aproximada) é fornecida

48



Figura 3.24: Interpretacdo geométrica da reducgéo de reticulado utilidaagdases diferentes. A primeira
base, mais ortogonal, € mostrada em (a), e outro exemplo de base é mestrdo

no canto inferior direito inferior de cada diagrama.

A partir do exemplo, duas observagfes importantes podem ser feitasriregirg lugar, a solugcéo
aproximada geralmente ndo alcancara a solucao 6tima, independentenestigiiada base. Em segundo
lugar, uma boa escolha de base pode melhorar a precisdo da aproximagiida pela reducédo de
reticulado. A Fig. 3.24 (a) consiste em uma boa escolha para a bas@egqgis as regides de decisdo
Otima e aproximada apresentam larga sobreposi¢édo. Por outro lado|reetx base representada na Fig.
3.24 (b) é uma escolha ruim, pois as regides de decisdo diferem de fomfeaiiya. Nesta situagéo, a
base representada na Fig. 3.24 (a) apresenta menor defeito de alithapa do que a base mostrada na
Fig. 3.24 (b).

3.8 MMSE VECTOR PERTURBATION

E sabido que a solugdo MMSE representa uma relagéo de compromisso eiveede interferéncia
residual que sera gerado pelo pré-codificador e a atenuacdo daraatmitido [58]. Sob esta premissa,
foi apresentada a técnica de pré-codificacdo por regularizac@eeitedn

Como ja era esperado, € possivel utilizar, em vez da matriz inversa dh eanetriz inversa
regularizada para realizar a pré-codificag@&ator perturbation Este esquema foi considerado em [98]
e é denominado MMSEector perturbatiofMMSE VP). Neste caso, a matriz de pré-codificacéo é dada
por

2 -1
Wonse = HY <HHH + Jg|> , (3.71)

u

em queo? representa a poténcia média dos simbolos da constelacdo utilizada, e pddeesainado
por meio de sua matriz de autocovariancia, por hipétese dad®per o21. O fatoro?2 /02 pode ser
interpretado como possuindo a mesma funcéo do parametro de regulatizaitidado na técnica de preé-
codificacdo por regularizacdo de inversa, porém consideranda goestelagédo da qual os simbolos de
informacao sao originados ndo precisa apresentar, necessarignogéreja média unitaria.

49



O problema de otimizacao dado pela Eq.(3.56) sera agora escrito como:

L = argiglin HWMMSE (u + T"%I) H2

N H 52 \ L , (3.72)
—arguin (u+72)" (W74 T ) (v )
7 U
Utilizando a fatoracéo de Cholesky, pode-se determinar uma rhatyie satisfaca
H Ur% H
HH +—3I =L"L, (3.73)
e a Eqg. (3.72) pode ser reescrita como:
/ H H /
.,?:argmin(u—l—ri”) L L(u—I—Tf)
< (3.74)

NE
= argminHL (u +T,,2”)H
E_(f/

Ao observar a forma da Eq. (3.74), o problema se reduz a uma busca eaticulado inteiro. Nesta
situacao especifica, o reticulado é geradosdore procura-se pelo vetor de inteiros que correponde ao
ponto do reticulado mais proximo deLu. Em geral, este ndo sera o ponto que resulta no menor fator
de normalizacde (devido a presenca do parametro de regularizacdo), mas ainda adsseréada uma
melhora no desempenho com relacéo a téoréctor perturbation

As Figuras 3.25 a 3.28 mostram, de forma comparativa, o0 desempenho desoplieé-codificadores
considerados, inclusive o MMSE VP. Em primeiro lugar, observa-&e aqubos os pré-codificadores
baseados emector perturbatiorapresentam melhor desempenho que os pré-codificadores lineaes par
regimes de relacdo sinal-ruido mais elevada, e o desempenho do MMSE \dfranignte superior ao
desempenho do VP. Entretanto, o desempenheettor perturbation para valores de relagdo sinal-
ruido mais baixos, é inferior ao das técnicas lineares, especialmente phrodes de ordem mais alta
(16QAM) e nimero de usuéarios maior. A mesma observacao ja ndo é valmlaparé-codificadores
baseados na técnica Tomlinson-Harashima, cujo desempenho é supeaiorafpres mais baixos de
E,/N,. Apesar disso, a medida em que a relagédo sinal-ruido aumenta, tanto VIMEISE VP
apresentam ordem de diversidade maior do que a apresentada getuslificadores ZF THP e MMSE
THP.

Como comentério final, a pré-codificacdo utilizando o operador médulo énzafmais simples
de implementacao do DPC, envolvendo um simples reticulado cubico [70]. oMslisignificativas no
desempenho podem ser obtidas ao serem considerados reticulado®mgalesxos, de dimens&do maior
[35, 99]. Particularmente, estas técnicas baseadas em reticuladossnpaideen melhorar o desempenho
das técnicas néo-lineares na regido de relacéo sinal-ruido mais baigatécnicas lineares apresentam
desempenho ligeiramente superior do que as técnicas nao lineares éemlesf® e MMSE VP).
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Figura 3.25: Comparacéo das curvas de BER dos esquemas de ffiégacdd comK = 4 usuarios
utilizando modulacdo QPSK.
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Figura 3.26: Comparacdo das curvas de BER dos esquemas de figacad comK = 10 usuarios
utilizando modulag&o QPSK.
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Figura 3.27: Comparacédo das curvas de BER dos esquemas de ffiégacdd comK = 4 usuarios
utilizando modulacdo 16QAM.
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Figura 3.28: Comparacédo das curvas de BER dos esquemas de figacad comK = 10 usuarios
utilizando modulagéo 16QAM.
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3.9 PROPOSTA DE PRE-CODIFICADOR

Perturbar o vetor de dados (no caso da pré-codificag@tor perturbatioh ou a inversa da matriz
combinada de canal (para o caso de regularizacdo de inversa) é umade controlar o valor que a
constante de normalizacggodera assumir, de forma a reduzir a perda de relacéo sinal-ruidoamae

Nesta sec¢do, é proposto um algoritmo de pré-codificacio baseadoaeitcale perturbagéo continua,
apresentado em [100]. Diferentemente da técmazor perturbationna qual o vetor de perturbacéo é
escolhido a partir de um reticulado inteiro e pode ser removido por meio dadwmanddulo no receptor,
a perturbacao continua ndo pode ser completamente eliminada pelos e eptdeve ser tratata como
interferéncia. Naturalmente, uma métrica utilizada para se determinar o vetertdedacdo sera a relacéo
sinal-ruido mais interferéncia (SINR).

Aidéia é formalizada do seguinte modo. Em primeiro lugar, o vetor de informréagérturbado por um
vetor p/, denominado vetor de perturbacédo continua. Os elementos desse \detor @esumir qualquer
valor real, ao passo que , na pré-codificacaovgator pertubationos elementos do vetor de perturbagéo
p devem ser multiplos de.

Diferentemente do esquema proposto em [101], no qual a matriz de giféis®cao é a pseudo-inversa
da matriz combinada de canal, a matriz de pré-codificacdo do método pr@pdsip,; sz, a inversa
regularizada, definida pela Eq. (3.71).

Dessa forma, o vetor de dados recebigloslaciona-se ao vetor de simbolos de informag@or meio
de

1

Utilizando a autodecomposicdo da mattll 7, conforme apresentado na secéo 3.4, a relacéo sinal-
ruido mais interferéncia pode ser reescrita como

K 2
ey
<k:1 A6

K
2 ’
”HWMMSEp ” +’YKUTZL + Z wy,
k=1

SINR = : (3.76)

em quew}g se refere & interferéncia residual causada pela regularizacéoetigain possivel mostrar que
0 maximo da Eq. (3.76) ocorre quando o termo

112
HHWMMSEp H +9Ko? (3.77)

é minimo. Entretanto, conm é continuo (pode assumir qualquer valor real), ndo é necessaria a étlizac
de algoritmos de complexidade elevada, consphere decodepara determinar o valor 6timo g (no
sentido de maximizar a Eq. (3.76)), ao contrario do que ocorre com aaéeutor perturbationna qual

a perturbaca@ assume valores discretos. A otimizagcdo da Eqg. (3.77) pode ser feitandie doralitica.
Tomando sua derivada em relacdm e apds algumas manipulacdes, o vetor de perturbacdo continua seréa
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dado por:

’ —1
p =Ko (WhnseH"WarnseH + Ko2Wi s eWainvise) Wi seWamssu  (3.78)

A Fig. 3.29 mostra o desempenho do pré-codificador proposto quanguacado as técnicas lineares
de zero-forcinge regularizacdo de inversa para a modulacdo QPSK, e a Fig. 3.30 mosisarogEnho
do pré-codificador para a modulacdo 16QAM. Apesar de ser incapter desempenho comparavel aos
esguemas de pré-codificagdo néo lineares, pois ndo € baseadaaivocda codificacadirty paper, ele
apresenta ganho significativo quando comparado aos outros algoritmasen E possivel observar um
ganho de 1,5 dB quando comparado a pré-codificacéo por reguérida¢gnversa sob modulacédo 16QAM,
e de aproximadamente 1 dB sobre a regularizacao de inversa sob modQR8&, sendo estes ganhos
aparentemente independentes do nuniéide usuarios.

10 ¢ T I 1 ]
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QPSK, K =10, RI ]
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Figura 3.29: Desempenho do pré-codificador proposto comparad@lgostmos lineares de pré-
codificacdo para a modulagdo QPSK.
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Figura 3.30: Desempenho do pré-codificador proposto comparad@lgostmos lineares de pré-
codificacdo para a modulagdo 16QAM.

3.10 INFLUENCIA DA INFORMAGCAO IMPERFEITA DE ESTADO DE CANAL
SOBRE A PRE-CODIFICACAO

Até este momento, foi suposto que o transmissor possui conhecimentitopdseinformacdes sobre
o estado de canal, ou CSI (do inglébannel state informatigrde cada usuario, e dessa forma ele pode
determinar as matrizes de pré-codificacdo. Entretanto, em termos présitahjpotese dificilmente sera
verdadeira.

O transmissor pode obter CSI de duas formas diferentes. Em sistemasuieica;0es baseados em
FDD, o receptor utiliza um canal de retorrieddbackpara enviar ao transmissor as informacdes de estado
do canal. Em sistemas TDD, o transmissor pode, a principio, obter eswasdgbes diretamente, por meio
de sequéncias de treinamento do enlace reverso, desde que o aretipeoco’. Cada esquema possui
vantagens e desvantagens em termos de laténcia, custos computaciendssderapacidade [102].

Independente da forma de duplexacéo utilizada, devido ao atraso rittoghelo canal de retorno, ou
a natureza variante do canal no tempo, ou até mesmo por atrasos queas@s gelos proprios algoritmos
de processamento (como estimacéo e decodificacdo de canal e préacadifi as informacgbes de estado
de canal podem estar desatualizadas, e esta desfasagem podeardegvaramente o desempenho dos
sistemas considerados.

Como exemplo, seja o resultado de simulagdo mostrado na Fig. 3.31. E mosuiaderopenho

INeste ponto, uma observacéo é pertinente: mesmo gsietssle tempo alocados para a transmissdo nos enlaces reverso
e direto possuam durag@o comparavel ao tempo de coeréncia doosacanais de ambos 0s enlaces pode ainda assim ndo ser
reciproco, pois o comportamento da interferéncia nos dois enlacesréndé, bem como as cadeias de radio frequéncia (RF)
dos transmissores e receptores, 0 comportamento do ruido, etc.fassesontribuem para que, mesmo operando em TDD e
desvanecimento lento, os canais dos enlaces direto e reverso naoess@ocos.
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da modulagédo 16QAM utilizando os pré-codificadorestor perturbatiore regularizacdo de inversa sob
condigbes em que o transmissor ndo dispde de informacéo perfeitarsobras tem apenas acesso a
variavelH + dH, em quedH € uma variavel aleatdria gaussiana que modela os efeitos da CSl imperfeita.
O modelo considerado € bastante simples e sera substituido por con®denaid realistas nos préximos
capitulos. O objetivo principal agora € apenas mostrar a influéncia denp8&ifeita no processo de pré-
codificacao.

Como pode ser percebido, para que os ganhos oferecidos pelaasé@mré-codificacdo no ambiente
MIMO BC possam ser explorados plenamente, a resposta do canal anektimada com antecedéncia
(no caso de atrasos introduzidos pelo sistema ou ao comportamento vadaetapo da resposta do
canal), e filtros preditores podem ser utilizados para tal propositopicnafsera abordado no préximo
capitulo.

1 ——16QAM. VP, CSI imperfeita [-
| 7= 16QAM, RI, CSI perfeita
—=— 16QAM, RI, CSI imperfeita

BER média

Lo

f=]
w
—_
(=]
—
Lh
[
[=]
[
wn
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Figura 3.31: Comparacdo das curvas de BER dos esquemas de ifiégacadvector perturbatione
regularizacao de inversa sob CSI imperfeita géra 4 usuérios utilizando modulagéo 16QAM.

3.11 CONCLUSAO

Este capitulo abordou, sob a oética de processamento de sinais, o®ogiatgeritmos de pré-
codificacdo propostos para o canal b@adcastde um sistema MIMO multiusuério. As técnicas
lineares consideradas foram trésero-forcing regularizacdo de inversaldock diagonalization esta
uma generalizacdo do conceito de inversdo de canal. As técnicas ndedirgmesentadas foram
baseadas no conceito de pré-codificacdo sobre um reticulado, etgbautilizavamm o operador
modulo. Foram analisadas as técnicas de pré-codificag@mforcing Tomlinson-Harashima, MMSE
Tomlinson-Harashimaector perturbatiore MMSE vector perturbationPara todos os algoritmos, foram
apresentadas suas vantagens, desvantagens e uma analise camparativ

Apresentou-se uma proposta de pré-codificador tendo como baseaitoate perturbacado continua
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e pré-codificacdo utilizando a solucdo MMSE. Apesar de 0 seu deshmpép exibir a mesma ordem
de diversidade das técnicas néo lineares apresentadas, ele garamesgnificativo sobre as técnicas
lineares consideradas, que ndo consideram a introducdo de quzguebacao.

Finalmente, foi feita uma breve apresentacéo dos efeitos da informacadsitapsobre o estado do
canal sobre o desempenho de alguns pré-codificadores, e fatkugee algoritmos adaptativos podem ser
utilizados para prover CSl atualizada para o transmissor, sendo posdivar os impactos da informagéo
desatualizada sobre o estado de canal nas técnicas de pré-codifiocagihal MIMO BC.

No préximo capitulo sera realizado um estudo dos algoritmos classicos dgefiftradaptativa que
podem ser utilizados para realizar a predi¢céo da resposta do canal.
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4 ALGORITMOS DE FILTRAGEM ADAPTATIVA

4.1 INTRODUCAO

Conforme tratado na secédo 3.10 do capitulo 3, a informacédo desatualotadaosestado do canal
pode degradar severamente o desempenho das técnicas de pré&gaaldigresentadas e, para compensar
0s atrasos introduzidos pelo sistema, faz-se necessario o uso degesra¢predicdo de canal.

Apesar de vérias abordagens para a predi¢do de canal seremstpgyromo, por exemplo, modelos
autoregressivos, soma de sendides e técnicas baseadas em gashespariais [103], optou-se pela
utilizacéo de filtros digitais adaptativos pois, conforme exposto em [16(3] abordagem tem se mostrado
mais adequada para modelagens mais realistas do canal de comunicegamyéd

Os filtros digitais sdo os equivalentes dos anal6égicos no contexto desgaooento digital de sinais.
A saidar(n) de um filtro digital ndo recursivo no instanteesta relacionada com sua entrada) pela
equacéo de diferencgas finitas [104]

Ne—1

r(n) = Z cis(n — 1), (4.2)

i=0
em query, ¢y, . . ., cN,—1 SA0 03V, coeficientes do filtro, que representam sua resposta impulsional. Como
esta resposta possui comprimento finito, o filtro é dito do tipo FIR (do infiyiés, impulse responyeUma

das vantagens de trabalhar com filtros de resposta finita ao impulso é géi@leaturalmente estaveis
[105].

A Eq. (4.1) pode ser implementada por meio da estrutura de forma diretaerfada na Fig. 4.1,
conhecida comtapped-delay line

s(n-N+1)

s(n) | -

> 7(n)

Y

()

Figura 4.1: Forma direta de implementacao de um filtro FIR.

Por questdes de brevidade de notacao, definiremos os vstoyes [s(n), s(n — 1),..., s(n — N, + 1)]*
ec=[c,c,. .. 7C?VC71]T’ de forma que a convolucao discreta definida pela Eq. (4.1) pode p@ssa

por meio do produto matricial

r(n) = cfs(n). (4.2)
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E importante perceber que, nos filtros digitais convencionais, os coédigida filtro sdo escolhidos
durante a fase de projeto e permanecem constantes durante todadopeécadiltro. Entretanto,
ha determinadas aplicacdes que nao sdo solucionadas adequadamerateutiivacdo de filtros de
coeficientes fixos. Nestes casos, 0s denominados filtros adaptatbes ger utilizados. Este tipo de
filtro possui a habilidade de modificar sua resposta de forma automaticagimide um algoritmo preé-
definido, melhorando e ajustando seu desempenho durante a faseatgope

Neste capitulo, serdao apresentados os algoritmos classicos utilizados agerfiltladaptativa. Serao
mostrados os algoritmos classideast mean squar@ormalized least mean squarecursive least squa-
reseaffine projection Suas caracteristicas ndo serdo discutidas de forma exaustivatarakméo pode ser
encontrado em [106, 107]. Em seguida, sera apresentado o algsatmeembership affine projectiom
serdo discutidas suas vantagens sobre os algoritmos consideradiosraatee. Finalmente sera proposta
uma estrutura de predicao adaptativa de canal aplicada a sistemas MAR®I-@ultiusuario utilizando
o algoritmoset-membership affine projection

4.2 SOLUCAO DE WIENER

A estimacao de um sinal a partir de um outro € um dos problemas mais importarpescessamento
de sinais, e engloba uma gama muito variada de aplicacées. Em 1940, tNuideer, em seu trabalho
pioneiro [108], formulou o problema de projetar um filtro que produziriatarativa 6timar(n) de um
sinals(n) a partir de uma observacao ou medi¢&o ruidtisg [109], conforme mostrado na Fig. 4.2.

d(n)

Filtro Linear
L Discreto r(n) + e(n)

¢ -

Figura 4.2: Diagrama de blocos do filtro de Wiener. Os singis) e d(n) sdo estatisticamente
relacionados, e o objetivo do filtro € produzir a estimati#@ ded(n) que possui 0 menor erro quadratico
médio.

Dependendo da forma com a qual os sindis) e d(n) estéo relacionados, tem-se a definicdo de
diferentes tipos de problemas e aplicacdes de filtragem. Por exemplo, eataeticle predicdo (previsao
das amostras futuras de uma sequéncia através do emprego de inferpasgaasy(n) = s(n + 1), e
crepresenta a resposta de um filtro causal, ent&o o filtro de Wiener touma4greditor linear. Neste caso,

o filtro produzird uma predicao (estimativa) gle. + 1) em termos de uma combinagéo linear dos valores
passados de(n). Em aplicagdes de equalizacéo (recuperagéo do contetdo esgeatrab informacao
processada por um outro sistema)s&e) = d(n) ® g(n), comg(n) a resposta impulsional de um sistema
linear invariante ao deslocamentogeindica a operacdo de convolucéo, o filtro de Wiener se torna um
equalizador. Outras aplicac6es incluem a suavizagao e a identificagbesheas [109].

A saida do filtro € dada pela Eq. (4.2). O sinal de effe,, € definido como a diferenca entre o sinal
desejadal(n) e a saida do filtro:
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e(n) = d(n) —r(n) = d(n) — cfls(n). (4.3)

O problema de projeto consiste em, a partir da entrdda e do sinal desejadd(n), encontrar o
conjunto de coeficientesque minimiza alguma funcéo objetivh Para o caso considerado por Wiener,
esta funcéo objetivo € o erro quadratico medigg(n)) = E “e(n)ﬂ .

O quadrado do médulo do erro é dado por

le(n)[” = |d(n)|> — 2Re [c (n)s(n)d* (n)] + " (n)s(n)s” (n)c(n), (4.4)

de forma que a funcao objetivo pode ser expressa como

J (e(n)) = E [[e(n)?]
E n

(4.5)
_ [yd( )ﬂ — 2Re [ Rg] + R,
para a qual se definiu
Rsi = E[s(n)d*(n)] (4.6)
como o vetor de correlacdo cruzada entre o sinal desejado e o sindtalteg e
Rs=E [S(n)SH(n)] 4.7)

€ a matriz de autocovariancia do sinal de entrada.

A funcéo objetivo definida pela Eq. (4.5) € uma fungdo quadratica refmmtes do filtro, e consiste
na superficie de um hiperparaboldide ¥g dimensfes. Dessa forma, ela possui um minimo global e
nenhum minimo local. Para determinar o valor minimo da funcéo de custo, obignims&amente seu
gradiente V¢-J. Apos algumas manipulagfes, apresentadas em [106], € possivelrrgostra

g OE[lem)P’]
VeE|le(n)| = —55—
* (4.8)
= E [—¢*(n)s(n)]
O vetor de coeficientes 6timas é aquele para o qual o gradiente da Eq. (4.8) se anula:
Co = Rg ' Rad, (4.9)

conhecida como equacédo de Wiener-Hopf.

Em termos praticos, determinar os valores de coeficientes coeficientes mid Eq. (4.9) pode ser
uma tarefa dificil. Primeiramente, porque € necessario 0 conhecimentotdtstieas (representadas
pelas matrizes de autocovariancia e correlacdo cruzada) dos sinaliddos: Além disso, o calculo dos
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coeficientes envolve uma inversdo matricial, que é computacionalmente digmerespecialmente para
filtros que possuem um numero elevado de coeficientes. Finalmente, acsdeigViener supde que 0s
sinais sdo estacionarios no sentido amplo, uma hipétese que nem sempre éwadictiadeira. Caso esta
condicao nao seja satisfeita, o filtro de Wiener pode nao ser realizauélbopossuir desempenho étimo.

4.3 FILTROS ADAPTATIVOS

Se os sinais(n) ed(n) ndo séo estacionarios, os coeficiertds filtro de Wiener dependeréo dee
a resposta do filtro sera variante no tempo. Neste caso, a Eq. (4.2¢sscétA como:

Ne—1
r(n) = cin)s(n —1
(n) ZZ;()( ) (4.10)
= c(n)s(n),
em quer;(n) é o valor da-ésimo coeficiente do filtro no instanieec(n) = [¢j(n), c5(n), ..., c*NC_l(n)]T.

Em muitos aspectos, o projeto de filtros variantes no tempo é mais dificil do guegetopdo filtro de
Wiener invariante no tempo, ja que para cada instangenecessario o conhecimento das estatisticas dos
sinais envolvidos para a determininacéo do conjunto 6timo de coeficientes.

Entretanto, o problema pode ser consideravelmente simplificado se, acdEw@mimizar o erro
guadratico médio para cada instanteconsiderarmos, para a atualizacao dos coeficientes, uma solucdo
na forma [109]

c(n+1) =c(n) + pAc(n), (4.11)

em queAc(n) é um fator de corregéo aplicado ao valor atual dos coeficientes pararfom novo conjunto
de estimacdes para os coeficienteg,&uma constante que garante a convergéncia do algoritmepara
Esta equacao é a chave para o projeto de filtros adaptativos que ssefiwalvidos neste capitulo.

A Eq. (4.11) define um filtro adaptativo, cuja estrutura esta mostrada nadFg A saida do filtro
€ comparada com o sinal desejado (referéncia). Através da obderda erro de estimagagn), um
algoritmo ajusta os coeficientes do filtro de forma a minimizar alguma funcéo abjetiv

O principal componente de um filtro adaptativo é o algoritmo que define coratbode corregcéo
Ac(n) serd determinado. Qualquer que seja o algoritmo utilizado, ele deve satiafedlgumas
propriedades [109]:

1. em um ambiente estacionario, o filtro adaptativo deve produzir um donjiencoeficientes que
convirja para a solucéo de Wiener;
2. néo é necessario o conhecimento das estatisticas dos sinais envolvidos;

3. o filtro deve ser capaz de adaptar-se a mudancas nas estatisticasatos sastrear a solugéo
conforme evolui o tempo.
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Figura 4.3: Estrutura geral de um filtro adaptativo.

O desempenho de um filtro adaptativo serd determinado através de stidaddode convergéncia,
que é a taxa com a qual o algoritmo atinge a vizinhanca da solugdo 6tima, sgustles que é a
diferenca relativa entre o erro final do algoritmo e o erro minimo propoadiepela solugdo de Wiener,
sua capacidade de acompanhar as variacbes do sinal de entrada ambiente de estatisticas nao
estacionarias (rastreio, dwacking), sua complexidade computacional, que é o nimero de operacdes
realizadas em cada iteracao, e suas caracteristicas numéricas de adtabilid

Nas proximas sec¢Oes, serdo mostradas algumas formas de se obter aerdmpe corregdac(n),
que diferenciam os algoritmos adaptativos.

4.3.1 Meétodo do Gradiente Descendente e Método de Newton

De forma geral, o fator de correcéxc(n) deve ser escolhido de tal forma guén)| < |e(n — 1)],
garantindo que a func&o objetivbsera monotonicamente decrescente. E possivel mostrar que, para que
esta condicao seja satisfeita, o fator de correcdo deve possuir a fidt@ja [

Ac(n) = =MV J (e (n)), (4.12)
em queM é uma matriz positiva semidefinida qualquer.

Escolhenddvl = | (a matriz identidade), tem-se o chamadao método do gradiente descendjnte, ¢
interpretagdo geométrica é bastante intuitiva. Como é sabido, o gradiemead®incdo determina sua
direcdo de crescimento. Os algoritmos baseados na técnica do gradssgaddmte buscam a solucdo
na direcao oposta a indicada pelo vetor gradiente, que correspoirée&odie decaimento da fung¢do. A
equacéo de atualizacdo dos coeficientes pode ser expressa matemédipamereio de

c(n+1) =c(n) — pVeJ (e(n)). (4.13)

De acordo com a Eq. (4.8), o gradiente pode ser escrito como

—VeJ (e(n)) = Reg — RsC(n), (4.14)
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0 que conduz a seguinte expressado para a atualizacéo dos coefitiefiltes:

c(n+1)=c(n) + u[Rss — RsC(n)] . (4.15)
Uma outra alternativa consiste em escoltleromo o inverso da matriz Hessiak,= [VZJ (e (n))] -
como forma de acelerar a convergéncia dos algoritmos. Dessa formm-sbte chamado método de
Newton, cuja férmula de recurséo €, apds alguma manipulacéo [110&ssegpor meio de

c(n+1) =c(n) + plel + R [Reg — Rsc(n)], (4.16)
em ques é um fator de regularizagdo utilizado para garantir a existéncia da matrizarﬁm]’l.

Os algoritmos definidos pelas Eq. (4.15) e (4.16) ainda dependem decior@mto das matrizes @&y
e Rs. Nas proximas secdes, serdo apresentados algoritmos que utilizarmreg@es estocasticas para
as estatisticas dos sinais de entrada e desejado, e por essa razdweripatiws métodos do gradiente
estocastico (do ingléstochastic-gradient

4.4 ALGORITMO LMS

O algoritmo denominado LMSldgast mean squaje proposto em 1959 por Widrow e Hoff, é
possivelmente o algoritmo de filtragem adaptativa mais utilizado na pratica dewda simplicidade.
Ele procura aproximar as matrizRs e Rs; por seus valores instantaneos

Rs = s(n)s (n) (4.17)

Rei = S(n)d* (n). (4.18)

Substituindo as Eq. (4.17)-(4.18) na Eq. (4.15), a formula de recpes@oo gradiente descendente se
torna

c(n+1)=c(n)+ pe*(n)s(n), (4.19)

O passo de adaptac@odeve ser escolhido de forma a garantir a convergéncia da recurfi@idale
pela Eq. (4.19). Pode-se mostrar que condicdo necessaria e suficesmte convergéncia do método do
gradiente descendente (e, em especial, o LMS) é dada por [107]

2
4.20
O<p<o Re)’ (4.20)

que depende do conhecimento dos autovalores da matriz de autocaecadEsie ).
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Pode-se mostrar, ainda, que a escolha do passo de adaptacéo € wia delcompromisso entre
a velocidade de convergéncia e o desajuste alcangado pelo sistemaiem pegmanente (apds a
convergéncia dos coeficientes) [107]. Valores pequengs gkram desajuste menor, mas requerem um
namero de iteragdes maior para a convergéncia do algoritmo.

Apesar desses incovenientes, o algoritmo LMS apresenta complexidagatecional extremamente
reduzida,O (INV.), 0 que o tornou bastante popular quando comparado aos demais algoetfiltbagem
adaptativa que serdo paresentados ao longo deste capitulo.

4.5 ALGORITMO NLMS

O algoritmos NLMS (do ingléspormalized least mean squangode ser obtido a partir do método de
Newton, dado pela Eqg. (4.16), utilizando as aproximac¢fes dadas pelé& Ef) e (4.18) para as matrizes
de autocovariancia e de correlacdo cruzada, da mesma forma quieofpigiea o algoritmo LMS.

Utilizando o lema da inversao matricial, € possivel obter o seguinte resultadcapeguacado de
atualizacéo dos coeficientes:

_ R
c(n+1)=c(n)+ ST ()8 e*(n)s(n). (4.21)
A partir da Eq. (4.21), pode-se inferir que o algoritmo NLMS € uma varidgddVS, porém utilizando
um passo de adaptacéo variavel expresso por

o M o 2
uin) = (n)s(n) e+ ||s(n)[]2’ (4.22)

gue leva em consideracao as variacdes do nivel do sinal de entréitteod@sto €, o passo de adaptacéo
¢ normalizado relativamente a poténcia instantanea do sinal de entradadaniteracdo. E uma
alternativa que procura tornar o algoritmo mais eficiente no sentido deiredigznpo de convergéncia
dos coeficientes do filtro, porém aumentando seu desajuste.

E possivel ainda mostrar que, por ser baseado no método de Newtaspadesadaptacéo fixodeve
apresentar valores no intervdlo< ;. < 2 para garantir a convergéncia do algoritmo. Diferentemente do
LMS, a escolha de independente dos autovalores7e o que aumenta a robustez do método quanto a
escolha do passo de convergéncia

Apesar de exigir um namero maior de operac¢des, pois envolve o célc%ﬁm}%, a complexidade
do método pode ainda ser aproximada@qvV.) .
4.5.1 Algoritmo Affine Projection

Os algoritmos LMS e NLMS foram obtidos utilizando-se aproximacoes insteasésimples para as
matrizes de autocovariancia e covarancia cruZagaR ;. Algoritmos de melhor desempenho (em termos
de desajuste e velocidade de convergéncia), mas custo computacionelevai®, podem ser obtidos se
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forem utilizadas aproximagfes mais sofisticadas para as quantidadastsaiais.

O algoritmoaffine projection(AP) é uma generaliza¢ao do algoritmo NLMS. A cada iteracao, em vez
de utilizar apenas o regressn) e a observacad(n) para a atualizacdo dos coeficientes, utilizam-se os
Np regressores e observagdes mais recentes, dados respectivaong@utesr — i + 1) ed(n — i + 1),

i =1,..., Np (usualmente, mas ndo necessariame¥ite< N.). Os valoresks e Rg; serdo aproximados
pelas expressdes

m@( 3 w#w)

i=n—Np+1 (4.23)
_ ]\}PS(n)SH(n)
e
. 1 n
Reg = — d*(i)s(7)
” Np i:nzf\f:p+1 (4.24)
]‘ *
= 5 Smd*(n),
para as quais convencionou-se
S(n) 2 [s(n) stn—1) ... s(n—Np+1)] (4.25)
e
d(n)
din—1)
d(n) = : . (4.26)
d(n—Np+1)

A atualizagdo dos coeficientes, utilizando o método de Newton e o lema dadimveetricial, sera
dada por

1«

c(n+1) = c(n) + uS(n) [el + S (n)S(n)] € (n), (4.27)

em quee*(n) corresponde ao vetor de erros de estimacgéo, dado por

e(n) = d(n) — S (n)c*(n). (4.28)

E possivel mostrar que escolhende= 0 e . = 1, o algoritmo AP pode ser obtido ao resolver o
problema de otimizacéo [110]:
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min||c(n + 1) — c(n)|>

(4.29)
sujeito ad(n) — ST (n)c*(n + 1) = 0,
cuja solucéo sera dada pela Eq. (4.27):
c(n + 1) = c(n) + S(n) [S7(n)S(n)] "' & (n). (4.30)

Em outras palavras, o algoritmo atualiza os coeficientes de modo que ssgrosteriori dados
pord(n) — S''(n)c*(n + 1), sdo simultaneamente forcados para zero. A interpretacdo geométrica das
Eq. (4.29) e (4.30) é a seguinte: pode-se dizer que existem infinitoesetque satisfazem a condicao
d(n) = cfs(n). Todos os valores deque satisfazem a condigéo anterior formam o hiperpl&h@:).
ParaNp > 1, arecursédo definida pela Eq. (4.30) for¢ca as seguiNiegyualdades:

(4.31)
din—Np+1)=cf(n+1)s(n — Np +1)

Para cada pat(n — i), S(n — i), existem infinitos vetoresque satisfazerd(n —i) = c/s(n —1i), cada
um definindo um hiperplang1(n — 7). O vetorc(n + 1) que é calculado pelo algoritnafine projection
se encontra na intersec¢ao dos Ultimdgs hiperplanos correspondentes, isto €,

cn+1)e ﬁ M) | . (4.32)

l:n—Np+1

A Fig. 4.4 mostra esta constru¢éo para o c&3o= 2. A estimativac(n) se encontra no hiperplano
M(n — 1), enquanto que a estimativa atualizatla + 1) se encontra na interse¢ad(n — 1) N M(n).

QuandoNp = 1, tem-se 0 caso especial NLMS, para o qual a atualizacdo do vetor fildertges é
vista como uma projec¢ao afim unidimensional. No algoritfiime projectionas projecdes séo realizadas
em multiplas dimens@es e, conforme o nimero de dimensfes aumenta, a velakdadnvergéncia
aumenta também. Entretanto, a complexidade no algosffime projectiorseraO (NI%NC), gue depende
do nimero de projecOe€p a serem realizadas, sendo consideravelmente mais complexo que o NLMS.

Pode-se afirmar, a partir das consideracfes anteriores, que o algafiitmeoprojectionpermite um
compromisso entre velocidade de convergéncia e baixa complexidade taciopal. Com o0 ajuste
adequado da quantidadép de dados a serem reutilizados, € possivel obter desempenho melhor que
0 dos algoritmos RLS (que sera apresentado na proxima secdo) e NLM&raps de velocidade de
convergéncia, porém o nivel de desajuste do algoritmo pode aumentar.
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M (n)

M(n—1)

Figura 4.4: Hiperplanos associados a atualizacao dos coeficientesodaddftativo utilizando o algoritmo
affine projectiorcom Np = 2.

4.6 ALGORITMO RLS

Um outro exemplo de algoritmo que emprega uma aproximagado um pouco mdisadipara as
matrizes de autocovariancia e correlacdo cruzada é o RLS (do ingtéssive least squargs Apesar
de o algoritmo poder ser derivado como solucdo exata do problema cldssagiimacao por minimos
guadrados, aqui ele serd apresentado como uma outra versdoximapéom estocastica para o método de
Newton [78, 110].

A partir da equacéo de recursao do método de Newton, dada pela Bg), dcbmponente expressa
porRs; — RsC(n) seré estimada por meio da aproximacao instantanea

Rt — RsC(n) ~ s(n) [d*(n) — s (n)c(n)], (4.33)

e Rs serd substituida pela média ponderada

n

> 1 n—ial,; .
Rs= Z; A" ~is(3)sH (1) (4.34)

para algum escalay, denominado fator de esquecimento, e ajustado no intebvalo < 1.

A Eg. (4.34) utiliza uma média de todos os vetores de entrada até o instpata o cOmputo de uma
estimativa para a matriz de autocovariancia do sinal de entrada\Parh todos os vetores regressores
s(n) ponderam da mesma maneira o calculdde Escolhendo um valor dk +# 1, introduz-se memoéria
finita no algoritmo, pois 0s regressores mais recentes possuirdo maiargeslzulo dessa estimativa, e
amostras passadas possuirdo peso menor, sendo possivel "Esgmestras que estejam em um passado
remoto e dar maior relevancia as amostras mais recentes.
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Escolhendq: = u(n) = 1/(n+ 1), e = e(n) = \*"e/(n + 1), e utilizando o lema da inversdo
matricial, so obtidas as seguintes equacdes para a atualizacdo daerdesfdo filtro adaptativo:

o1 Ym)s(n)s” (n)¥(n)

Ui+ 1) = A7) = A S S A G (s |

(4.35)

c(n +1) = c(n) + ¥(n+ 1) [d(n) — c(n)s(n)]". (4.36)

O algoritmo RLS apresenta elevada velocidade de convergéncia, qpenugsate da diferenca entre
0s autovalores da matriz de autocovariancia do sinal de entrada (téfeeste do que ocorre com o
algoritmo LMS). Em regime permanente, o desajuste do algoritmo pode ser mwimprde zero. Por
outro lado, ele apresenta complexidade computacional mais eleﬂz{dég), e pode também apresentar
problemas de estabilidade e rastreio, de acordo com o valor escolh&lo fador de esquecimento [109].

4.7 ALGORITMO SET-MEMBERSHIP AFFINE PROJECTION

4.7.1 Filtragem Set-Membership

Os algoritmos convencionais de filtragem considerados nas secddsrastestimam os coeficientes
c(n) do filtro adaptativo de forma que o erro de estimag@o seja feito pequeno suficiente, de forma a
minimizar determinada fun¢éo objetivo.

A filtragem set-membershijpintroduzida em [111], tem como objetivo alcancar determinado valor
limite » na estimativa do médulo do errg(n)|. Qualquer coeficiente estimado que resulte em um erro
menor do que o especificado € uma solucao aceitavel. Logo, a solugéo panblema da filtrageset-
membershig um conjunto no espaco dos coeficientes, em vez de apenas um pantodésse espaco.

Seja entdd{(n), denominad@onstraint seto conjunto que contém todos os vetorgsra 0s quais o
erro de saida no instantetem limite superior (em magnitude) dado pgou seja,

H(n) = {ce CNext: |d(n) — CHS(n)’ <v}. (4.37)

O set membership(n) é definido como a interse¢éo dosnstraint setaté o instante::

Y(n) = ﬂ H(i). (4.38)

A escolha do limiary € um parametro de projeto e esta relacionado a taxa de atualizacdo dos
coeficientes do filtro apds a convergéncia, o erro de estado estécjom@lesajuste e o nivel de ruido
presente no sistema. Como pode ser observado na Eq. (4.37), se o leoiardesfor muito pequeno, o
conjuntoy(n) pode ser vazio. Se o limiar for muito grande, estimativas inconsistentes sederhtidas
[106]. Para uma escolha apropriada do valordalgumas regras praticas sao sugeridas na literatura de
set-membershifl12].
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Uma importante consequéncia da definicdo dada pela Eq. (4.37) é questseativa dos coeficientes
c(n) produz um erro inferior ao limiar especificado, entdo ndo é necessatipar uma atualiza¢éo dos
coeficientes, pois

c(n+ 1) =c(n), se|d(n) — ¢ (n)s(n)| < v. (4.39)
Com esta estratégia, € possivel reduzir, na média, a complexidade caomaltdos algoritmos que
utilizam o conceito deset membershjmpois os coeficientes ndo serdo, necessariamente, atualizados em
cada iteracdo do processo definido pela Eq. (4.11).

4.7.2 Set-Membership Affine Projection

O algoritmoset-membership affine projectig8M-AP), apresentado em [113], € uma extensdo do
frameworkdefinido pela filtragenset-membershipara o algoritmaffine projection Conforme ja exposto
anteriormente, o algoritmaffine projectiorpermite um compromisso entre velocidade de convergéncia e
baixa complexidade computacional. Entretanto, o nivel de desajuste ddratg@&P pode aumentar
com a convergéncia acelerada. Uma das formas de contornar edenma@ba utilizacdo do conceito de
filtragem set-membershipDiferentemente dos algoritmos considerados até o momento, ndo ha conflito
entre a velocidade de convergéncia, o desajuste e a complexidade cdomaltao algoritmo SM-AP
[114].

A Eqg. (4.38) sugere que vari@snstraint setpodem ser utilizados para determinar a atualizacdo dos
coeficientes do filtro. Sera considerado o caso em que os coeficituaéizaalos pertencem ao conjunto
formado pelos UltimosVp constraint sets Dessa forma, € utilizado o conceito de reaproveitamento de
regressores passados, que foi introduzido pelo algoritmo adaysétive projection

Em primeiro lugar, et membershigefinido pela Eq. (4.38) pode ser expresso como

TL—NP

bn)= () HGE [ HO
i=1 I=n—Np+1 (4.40)

=" (n) NN (n),

em quey™ VP (n) é aintersecdo dos primeiras- Np constraint setg V7 (n) € a intersecdo dos Ultimos
Np constraint setsPara o algoritmset membership affine projectioms coeficientes atualizados devem
estar contidos nos ultimasp constraint setso que significa que(n + 1) € ¥™7 (n).

SejaM(n —i+ 1) o hiperplano que contém todos os vetaresie satisfazem a igualdade definida por
din—i+1)—clHs(n—i+1)=gin),i=1,...,Np, g;(n) € um ponto do hiperplanst(n — i + 1).
Se|gi(n)| <v,entdoM(n —i+1) € H(n —i+1).

O seguinte critério de otimizagao é utilizado para determinar a atualizacaoefiwsaries sempre que

c(n) & ¥V* (n):
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min|c(n + 1) — c(n)|®

(4.41)
sujeito ad(n) — ST (n)c*(n + 1) = g(n),
para o qual definiu-se o vetor de parametros
91(n)
g2(n)
g(n) = : ) (4.42)
gn_NP+1(n)

O problema dado pela Eq. (4.41) pode ser resolvido por meio dos mutipksaderLagrange. Sua
solucao resulta na seguinte equacao geral de atualizacao:

s 1) { c(n) + S(n) [$"(mS(n)] ) - g, sl >y
c(n), caso contrario
com
e(n)
e(n) = o _ ) : (4.44)
e(n—Np+1)

em quee(n — i) = d(n — i) — ¢ (n)s(n — i) é denominado erra posteriorina iteragéo, — i.

4.7.3 Escolha do vetor de parametros

A defini¢c@o dos valores dg(n) é fundamental para o desempenho do algoritmo, e existe um namero
infinito de escolhas para o vetor de paramegys.

Por exemplo, parg(n) = 0, tem-se o algoritma@ffine projectioncomy = 1 ee = 0 quando os
coeficineteg(n) ¢ ¥V7(n). Comparado ao algoritmaffine projectiorconvencional, € observada reducéo
da complexidade computacional dada a natureza seletiva do algoritmotpalizag&o dos coeficientes.
Seg(n) = 0 ev = 0, tem-se o algoritmaffine projectionpara a atualizagé@o dos coeficientes, conforme
expresso pela Eq. (4.27).

Uma versédo particularmente simples pode ser obtida escolhengérge= ¢(n — i + 1), para os

valoresde = 2,...,Np,eqgi(n) = V%’ de forma que a solucao esteja na fronteira mais préxima de

H(n). A partir destas escolhas, ter-se-4 [113]
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e ][ ey | [em |1 ]
e(n—1) e(n—1) 0
ep(n) —gn)=| €en-=2) | —| €en-2) |= 0 : (4.45)
e(n—=Np+1)| |e(n—Np+1)] i 0 |
e a Eq. (4.43) de atualizagéo dos coeficientes sera dada por
c(n + 1) = c(n) + S(n) [S7(n)S(n)] ™ e(n)r(n)vs, (4.46)
em que
() = { 1- m, sele(n)| > u (4.47)
0, caso contrario
e
vi=[10...0". (4.48)

A interpretacdo geométrica da situacao apresentada pela Eq. (4.46) @édaosti-ig. 4.5. Procura-se
minimizar a distancia euclidian(n + 1) — c(n)||* sujeito & restricdo de quén + 1) € P (n), de
forma que o err@ posteriorina iteracdm — ¢ € mantido constante paia=1,..., Np.

A1) —cs(n—1)=ge(n—1)

c(n) -
c(n+ 1/ d(n) —cHs(n) =v

.
/
.

H(n)

Hn—-1)

Figura 4.5: Interpretac@o geométrica do algorigebmembership affine projectigue resulta em erra
posterioriconstante.
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4.8 PROPOSTA DE PREDITOR DE CANAL

Conforme exposto no capitulo 3, para que os ganhos oferecidos patésagede pré-codificacdo
possam ser plenamente explorados, a resposta do canal tem de sefeestimantecedéncia, uma vez que
informacao desatualizada sobre o estado do canal pode compromieteeste 0 desempenho do sistema.
Nesta se¢ao, € proposto um preditor adaptativo baseado no algseitmmembership affine projectipara
sistemas MIMO-OFDM multiusuério.

Na aplicacdo de predicao, o filtro adaptativo fornece uma estimativa fp@meao valor do sinal de
entrada. O valog(n) presente na entrada do sistema é utilizado como resposta de#ejadaos valores
passados(n — /) correpondem a entrada do filtro adaptativo, conforme mostrado na.Bigd parametro
¢ é chamado horizonte de predicdo, e denota 0 nimero de amostras paedsas psposta do canal é
predita a frente do instante

dn)

/o

en
| Algoritmo r(n) . @ , m
Adaptativo _'U erro de predigdo

»
»

predi¢do da entrada

s(n)

A4
(8]
-

Figura 4.6: Estrutura adaptativa aplicada a predi¢édo de sinal.

4.8.1 Modelo do sistema

Conforme exposto, sera considerado um ambiente Bomsuarios, cada um com uma antena de
recepcgdo, e uma estagao radio-base démantenas de transmissdo. A escolha de usuarios com apenas
uma antena de recepcéo € justificada pelo fato de ser o caso mais calwsitrieratura, conforme
exposto no capitulo 3. Entretanto, o preditor de canal apresentads@otieilmente estendido para o
caso em gue 0s usuarios apresentem mais de uma antena em seus terminais.

E utilizada a técnica OFDM para a tranmiss&o a7 subportadoras (uma discusséo detalhada do
OFDM pode ser encontrada em [115, 1]). Dessa forﬁ‘ﬁaﬁ(n, P) é aresposta do canal entre a antena de
recepcao dé-ésimo usuario e &-ésima antena de transmissécs 1, ..., My, naP-ésima subportadora
don-ésimo simbolo OFDM, cor® =0, ... Nppr — 1.

Como cada subportadora define um canal ndo seletivo em frequé&hci& possivel implementar
algoritmos MIMO de processamento separadamente para cada subportad modelo de sinal
apresentado no capitulo 2 passa agora a ser indexado por subggortado

No modelo a ser apresentado, supde-se que a resposta do canehpadeonsideravelmente entre
simbolos OFDM diferentes, mas nao dentro do mesmo simbolo. Conside-segamdena extensao
ciclica (também denominada prefixo ciclico) é inserida em cada simbolo OFLCibtrda a eliminar a
interferéncia intersimbdlica causada pelo canal de comunicagdo. Nesteda, P) representa o sinal
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recebido peldk-ésimo usuério ng-ésima subportadora do-ésimo simbolo OFDM recebido, expresso
por

K
yie(n, P) = Hy(n, P)Wy(n, P)ug(n, P) + Z Hy(n, PYW;(n, P)ui(n, P) + ng(n, P)
= (4.49)
(n, P)W(n, P)u(n, P) + ng(n, P)
(n7 P)X(n, P) + nk(n7 P),

em queng(n,P) é o termo de ruido aditivo gaussiano na antena de recepc&eédono usuério na
subportadord don-ésimo simbolo OFDM,

H
H

Hi(nP) = [HE (0, P) .. Hfyy (0,P)] (4.50)

€ a matriz de canal die-esimo usuario,

H(nP) = [Hi(nP) ... HK(n,P)}T (4.51)

€ a matriz combinada de canal,

W(n, P) = [Wl(n,P) . wK(n,P)} (4.52)

€ a matriz de pesos para a pré-codificacéo,

u(n,P) = [ul(n,P) uK(n,P)}T (4.53)

representa o vetor de simbolos de informagédo dos usuarios, e

X(n,P) = W(n,P)u(n,P)
wu(n P) (4.54)
= |Wi(n,P) ... Wg(n,P) :
ug(n, P)
€ o vetor de simbolos pré-codificados, e expressa o que € efetivana@staitido pela estacao radio base.
Ao derivar a Eq. (4.49), utilizou-se um algoritmo de pré-codificacao ljreg@resso pela matriz de pesos
W (n,P). Entretanto, o modelo é faciimente estendido para algoritmos né&o linearesegsty o sinal
efetivamente transmitido pela estacdo radio-base camgoP) = f (u(n,P)), em quef é uma fungdo
qualquer do vetor de simbolas Para os pré-codificadores lineares, tem-se 0 caso particular em que a
fungéof e dada pof (u(n, P)) = W(n, P)u(n, P).
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4.8.2 Metodologia de Predicéo

Uma das abordagens utilizadas para a predicdo de canais MIMO é laatieparadamente para
cada coeficiente de canal [116, 117]. Logo, a predi¢cdo dos coeésiela matriH;(n, P) pode ser
decomposta emd/; preditores, um para cada resposta de canal referente, a cada dateansmissao.
Apesar de ser um esquema sub-6timo [118], pois deixa de exploraredagdio que pode existir entre as
informacdes presentes nas multiplas antenas, ele reduz consideravelroemtplexidade computacional
exigida quando comparado a algoritmos que utilizam modelos de predicaegtessivos e técnicas como
o ESPRIT éstimation of signal parameters via rotational invariance technijjuesnforme apresentado
em [119].

Entretanto, mesmo realizando a predicdo separadamente para cada ulda dagenas de trans-
missdo, ainda é necessario predizer a reposta do canal para cadataldra. Utilizar preditores
individuais para cada subportadora € invidvel sob o ponto de vistagpatia um nimero muito grande
de subportadoras [120, 121]. Entretanto, este problema pode $erm@aio realizando a predicdo de canal
do dominio do tempo [122].

Pode-se escrever que a resposta em frequéfitjén, P) do canal esta relacionada com sua resposta
impulsional A} ;(n,1) por meio de uma DFT (do inglésliscrete Fourier transformou transformada
discreta de Fourier), expressa como

L
Hf,z(n, P) = Z hlf,z(na [)e—32mPUNDET, (4.55)
1=0

em quel foi utilizado para indexar determinado multipercurso da resposta impulsimnehnal, com
0 <1 < L. Como consequéncid, representa o0 maximo espalhamento de retardo do canal.céen
multipercursos.

Na pratica, ndo é conhecida a resposta verdadeira do bérl\ézh,l), mas apenas uma estimativa
Bllc I(nv l)v

hY 1(n,1) = BE ((n,0) + €, (4.56)

em quee representa o erro de estimacgéo na resposta do canal, que € fungd@aalsinal-ruido na entrada
do sistema receptor e do método de estimacéo escolhido [123].

Como demonstrado em [122], sob a hip6tese de que a resposta impulsiogahal pode ser
caracterizada por um processo estacionario no sentido amplo comeekpakhnéo correlatados (WSSUS
- wide sense stationary uncorrelated scattejirg predicdo de canal pode ser realizada decompondo sua
resposta impulsional erh + 1 preditores paralelos (a demonstracdo deste fato pode ser encomrada e
[124, 125]), expressos por

W+ 0,0) = (n, DR} ;(n,0),1=0,.... L, (4.57)
) 1,k ,

em que
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R N R R T
hy (n, 1) = [h’f’l(n, D Rk n=1,0) ... BE (= N+ 1,0) (4.58)

representa o vetor de regressores e

Cr k(n, l) = 7 : (459)

CNe—1p (nv l)*

contém osV, coeficientes do preditor, conforme dado pela Eq. (4.2).

A determinagéo dos coeficientes (n, [) € realizada utilizando-se o algoritrset-membership affine
projection expresso pelas Eq. (4.46) - (4.48). Sua escolha ¢ justificada pettefatalgoritmo apresentar
boa velocidade de convergéncia e reduzida taxa de atualizacdo deecwed devido & sua natureza
seletiva. Neste caso, tem-se as seguintes equacdes de atualizagiocoefecientes do filtro preditor:

~k ~k H .k -1
Crln +1,1) = crp(n,1) + Hy 4 (n,1) [(Hu(n, D) AL, z)} ern(n Drrp(n, Vi, (4.60)

em que
~k ~ ~k K
Hi (n,l) = [hu(n, ) hyj(n=10) ... hy(n—Np+11)], (4.61)
N H ~k
€[,]€(n, l) = hl,I(”? l) - CI,k(”? l)hl,I(n -4, l)a (462)
1——2—, selejr(n,l)| >v
K g(n,1) = eracp] Selen(m Dl > vr (4.63)

0, caso contrario

O valorv; , € utilizado para definir gonstraint setlo A-€simo usuario associadd &sima antena do
transmissor (estacdo radio-base).

A Eq. (4.62) representa uma aproximacao para o erro de predicaoquisttla é baseada na resposta
estimada do canal, e ndo na resposta verdadeira, conforme mostro@adgy. Entretanto, para valores
altos de relacao sinal-ruido, o erro introduzido por esta aproximacaogesctonsiderado desprezivel, e
nao comprometera de modo muito severo o desempenho do preditor.

Além disso, os coeficientes do preditor sdo inicializados segundo

crr(m,)=[10...0]" \n=0,...,0—1, (4.64)
de forma qué:f ;(n + ¢, 1) = ¥ ;(n,1) paran = 0,...,0 - 1.

A resposta predita em cada subportadéfﬁ,(n + ¢,P), pode ser obtida por meio de uma DFT
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L
Hf ((n+€,P) =Y j(n+0,1)e > P1Norr, (4.65)
=0

4.9 CONCLUSAO

Neste capitulo, descreveram-se os algoritmos classicos de filtragemtiadapkdS, NLMS, AP
e RLS, procurando enfatizar as caracteristicas computacionais do&nadgo como complexidade,
velocidade de convegéncia e desajuste. Realizou-se uma breve d@estaidfiltragem do tipcset
membershipque permite reduzir a complexidade computacional dos algoritmos que a utiaameio
da diminuicdo do numero de atualizacdes dos coeficientes do filtro. Comocaplida conceito deet
membershipabordou-se o algoritmset-membership affine projectioBm altimo lugar, foi proposto um
preditor adaptativo de canal para sistemas MIMO-OFDM no cenario mudtigsgue utiliza o algoritmo
SM-AP.

Conforme discutido no capitulo 3, filtros preditores podem ser utilizados ¢omma de compensar
a presenca de CSI desatualizada no transmissor. Dessa forma, os géerecidos pelas técnicas de
pré-codificacdo para o canal MIMO BC podem ser plenamente explarado préximo capitulo, serdo
apresentados resultados de simulacdes que mostram o desempenhasiel@dgaigoritmos adaptativos
considerados neste capitulo ao serem utilizados na predicéo da rekpoatal radio mével em sistemas
MIMO multiusuario. As simula¢gBes do préximo capitulo também incluem os efeitaafdamacéo
imperfeita de estado de canal no desempenho de alguns dos pré-dodficapresentados no capitulo
3, bem como seu desempenho ao utilizar alguns dos algoritmos adaptatizaoggdzar a predicdo da
resposta do canal de comunicacdo como forma de compensar a CSélilzsddL

76



5 RESULTADOS DE SIMULACOES

5.1 INTRODUCAO

Apos considerar a descricao das técnicas de pré-codificacao uslimadanal MIMO BC, realizada
no capitulo 3, e dos algoritmos classicos de filtragem adaptativa, no capitsésdd apresentados os
resultados de simulacao para o desempenho dos preditores e doglific@ores em um cenario de
simulag@o um pouco mais realista. Para tal, sera utilizado o enlace diretordo B&PP-LTE [126]. Para
modelar a evolucéo temporal do canal de radio e o atraso introduzidogrelbde retorno, utilizar-se-a o
0 modelo espacial de canal padronizado pelo 3GPP para simulacéo n&siséMO [127].

Inicialmente, serdo apresentados os cendrios de simulacao e a modedifigadauEm seguida, seréo
mostrados os resultados de simulagdo do desempenho dos algoritmos denfili@aptativa utilizados
na aplicacdo de predicdo da resposta do canal. Finalmente, o desendpsnm@-codificadores sera
apresentado, considerando a utilizacdo dos algoritmos de predicdo ocome de compensar o0 atraso
introduzido pelo canal de retorno.

5.2 CENARIOS DE SIMULACAO

O sistema simulado esta ilustrado na Fig. 5.1 (a). Tem-se o canal MIMO BCitem4 usuarios,
cada um com uma antena de recepc¢ao, e uma estacao radio badé;cem antenas de transmissao.
A escolha desse numero de antenas é justificada pelo fato de que o pBEr&mmo estd atualmente
especificado, define a utilizag&do de até quatro antenas na estacabaselio-

A formatacao da informacéo dentro do quadro de radio é feita de acond@as especificacfes do
padrdo 3GPP-LTE sem a utilizacdo de codificacdo de canal, e estdodassteTabela 5.1. Detalhes
adicionais quanto as caracteristicas do quadro de radio do enlace dirgtadtho LTE podem ser
encontrados no Anexo |I. Conforme exposto no capitulo 3, a pré-caghficé realizada separadamente
em cada uma das subportadoras dos simbolos OFDM.

Tabela 5.1: Especificacdo dos parametros do enlace direto do padrielIE.

Parametros Valores

Largura de banda 10 MHz

Numero de pontos da FFT 1.024

Numero de subportadoras utilizadas para transmissao de informacdo 600
Espacamento entre subportadoras 15 kHz
Comprimento do prefixo ciclico 72 amostras (curto)
Simbolos OFDM por quadro de radio 140

Modulacdo QPSK, 16QAM
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O diagrama de blocos dos sistemas receptores esta mostrado de forma saapiidi¢ag. 5.1 (b). A
partir do sinal recebido e da posicao dos simbolos pilotos presentesdro §Ui&, € realizada a estimagéo
da resposta do canal por meio do algoritmo LMMSE (do indli@gar minimum mean square erior
apresentado em [128, 129, 130]. A partir da resposta estimada, éadeatzprocesso de predicdo da
resposta de canal. O resultado do algoritmo de predicdo é entdo enviadmsmissor por meio de
um canal de retorndd€edback analogico, [131], isto é, a informag&o enviada por ele ndo é quantizada
O transmissor utilizara entdo esta informacao para realizar a pré-codifipgca o novo conjunto de
simbolos.

z
/\I/ Usudrio 1
‘) I___________'i E;

|
[ I H, i
SR Usudrio 2
. | * .
| -

Precodificador

Es_tagio M, antenas
Radio-base

Usudrio K

Canal de feedback

(@)

Terminal do usuario &

Estimacao de
canal

Y

Detector  |—» g i
!

Predigdo de
Canal

Canal de feedback
(b)

Figura 5.1: Ambiente utilizado nas simula¢@es, destacando (a) o MIMO BCresanga do canal de
feebacke (b) a estrutura do sistema receptor.
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Para a simulacdo do canal radio movel, foi utilizado o modelo padronizdd@@€P, denominado
Spatial Channel Modg|SCM) [127]. O modelo foi implementado utilizando um conjunto de funcdes em
MATLAB denominado WINNER’s SCM [132]. Apesar de varios modeloscdeal serem sugeridos na
literatura, como, por exemplo, o modelo de Jakes [133], optou-se por gielonam pouco mais sofisticado
e realista, com o objetivo de obter o comportamento variante no tempo doocawadd proximo possivel
de um canal real. Os parametros do modelo SCM que foram utilizados ndagdesiestdo mostrados na
Tabela 5.2, e uma breve descricdo das caracteristicas do modelo SChizateeno Anexo Il. Nao foi
utilizado nenhum modelo para a perda de percurso, de forma que todes&®s apresentam a mesma
poténcia média de recepcao.

Tabela 5.2: Especificacdo dos valores de parametros para o modelatiddBNER's SCM.

Parametros Valores

Freguéncia central da portadora 2 GHz

Velocidade do mével 5m/s, 30 m/s

Numero da antenas na estacao radio-base 4

Numero de antenas na estacdo movel 1

Ambiente MicrourbanoWrban Micro)
Numero de multipercursos 19

5.3 DESEMPENHOS DOS PREDITORES DE CANAL

Nesta sec¢do, sera considerado o desempenho dos preditores NLEMS 8M-AP. As curvas de
aprendizado, mostradas nas Fig. 5.2 a 5.5, foram obtidas pela média Gesg@@imentos, cada um
consistindo de 5 quadros de radio LTE, totalizando 700 simbolos OFDM«perimento.

Os valores utilizados para os diferentes parametros do canal estéieages na Tabela 5.2 e foram
utilizados em todas as simulacdes, a menos que seja indicado o contraritncilage dos usuarios foi
de 30 m/s, e a razéo sinal-ruido foi fixada em 20 dB (para fins de estirdagi@mal).

O numero de coeficientes para os preditoresNpi= 10 em todos os algoritmos, e o nimero de
constraint setseutilizados pelo SM-AP foiNp = 3. O algoritmo RLS utilizou fator de esquecimento
A = 0,99 e o passo de adaptacéo do algoritmo NLMS;fcE 0, 5. Estes valores foram escolhidos pois
encontram-se relatados em [122]. A escolha do limigara definicdo dosonstraint setglo algoritmo
SM-AP, conforme definido no capitulo 4, fei= 2@ [112].

A Fig. 5.2 mostra as curvas de aprendizagem dos preditores para wonterde predicad de
um simbolo OFDM. Para permitir uma comparacao justa entre os algoritmos, tamb#str@ado o
desempenho do algoritmo RLS paka = 3 coeficientes. Essa escolha resulta em uma complexidade
computacional da mesma ordem de grandeza da do SM-AP/Xpm= 3. O NLMS apresentou a
menor velocidade de convergéncia (50 simbolos OFDM) e o maior erragdaicadmédio de predigédo,
de aproximadamente28 dB. A convergéncia do RLS comi, = 10 e do SM-AP foram similares, apesar
de o RLS exibir MSE ligeiramente inferior ao SM-AP. Comparando o RLS 8gra- 3 e do SM-AP, este
exibiu menor tempo de convergéncia que aquele.
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Figura 5.2: Convergéncia dos preditores adaptativos para um hiaridempredicéo de 1 simbolo OFDM.

A Fig. 5.3 mostra as curvas de aprendizagem dos preditores para irontede predicdd de 28
simbolos OFDM. Duas op¢des foram consideradas para o valor dodfa@squecimentod = 0,99 e
A = 0,6. Como é possivel perceber, esta escolha pode ser critica para o dekerdp algoritmo RLS,
tanto em termos do MSE de predicdo como da velocidade de convergéaleesvmaiores para o fator
de esquecimento podem degradar severamente o desempenho dogRci)mente para valores maiores
de horizonte de predicéo.

i
—RLS,A =0.99
—RLS,A=0.6
09 —NLMS —
—SM-AP
—~ _57 B
%)
z
8
© -10- _
©
o
S
<
T -15~ -
my
2]
=
_207 N —
_25,
-30 I I I I I I I I I
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500

Simbolo OFDM
Figura 5.3: Convergéncia dos preditores adaptativos para um hieridepredicdo de 28 simbolos OFDM.

A Fig. 5.4 mostra o comportamento do MSE, apds a convergéncia dos catefictios preditores,
em funcdo do horizonte de predicdo. O SM-AP apresenta desempandigos a ambos os algoritmos
de predicao, e seu MSE é aproximadamente 1dB inferior ao apresemadBRlUS utilizando fator de
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Figura 5.4: MSE de Predicdo versus horizonte de predicéo.

esquecimenta = 0, 6.

Na Fig. 5.5, a capacidade de rastreio dos preditores adaptativos eanairde comportamento néao
estacionario é investigada. Foi considerado um ambiente ndo estaciomdeias caracteristicas do canal
mudam a cada 100 simbolos OFDM. Um desvio Doppler de 50 Hz é considecadprimeiros 100
simbolos OFDM. Em seguida, este valor é alterado para 100 Hz e mantido {got@asimbolos. Os
100 simbolos seguintes apresentam desvio Doppler de 150 Hz e os uUltimsisnb@los foram simulados
utilizando um desvio Doppler de 200 Hz. A convergéncia mais lenta do algoRt8oé justificada pela
influéncia do fator de esquecimento. O preditor baseado no algoritmo NkMiB erro quadratico médio
aproximadamente 5 dB maior que o apresentado pelo SM-AP.

De forma geral, os preditores RLS e SM-AP apresentaram desempanhthante para o horizonte de
predicao de um simbolo OFDM, sendo que o preditor SM-AP apresenta gwstio computacional. Para
horizontes de predi¢cdo maiores que um simbolo OFDM, o preditor SM-Af3amia melhor desempenho
gue o RLS. Isto se deve ao fato de que o algoritmo RLS nao é robusto speiteea escolha do fator de
esquecimento. Como consequéncia, seu desempenho degrada-seitamsaate, sobretudo em canais
variantes no tempo.

5.4 DESEMPENHO DOS PRE-CODIFICADORES

Nesta secao, sera investigado o comportamento de trés algoritmos delificac@o: zero-forcing
vector perturbation e o pré-codificador proposto (baseado no conceito de perturlzagdimua). As
especificacdes do sistema estéo listadas na Tabela 5.1.

Serdo mostrados resultados para quatro cenarios diferentesnéguesana Tabela 5.3. Os cenarios 1 e
2 representam um ambiente de usuarios de baixa mobilidade, e os cer@iosf@esentam um ambiente
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Figura 5.5: Capacidade de rastreio dos preditores SM-AP, NLMS e RL8®ambiente ndo estacionario.
As caracteristicas do canal mudam a cada 100 simbolos OFDM.

cujos usuarios apresentam alta mobilidade. S&o considerados dois \woseo atraso introduzido pelo
canal de retorno: 7 simbolos OFDM (que correspondem alotmo padrdo 3GPP-LTE) e 14 simbolos
OFDM (que correspondem ao intervalo de um subquadro no padrB®-8GE). O atraso de 1 ms (14
simbolos OFDM) corresponde a um valor mais realista de atraso no cae&bd®, visto que corresponde
ao intervalo de tempo de transmissao, ou TTI (do ingtéssmission time intervaltilizado pelo padréao
LTE. O TTI corresponde ao periodo em que sédo tomadas as decisids ga escalonamento dos usuarios
e os blocos de transporte sdo transferidos pela camada fisica da entefeidio.

Tabela 5.3: Cenarios para a simulagédo do desempenho dos pré-codédgad

Cenario Velocidade do usuario Atraso do canal de retorno

1 5m/s 7 simbolos OFDM
2 5m/s 14 simbolos OFDM
3 30 m/s 7 simbolos OFDM
4 30 m/s 14 simbolos OFDM

5.4.1 Resultados de Referéncia

As Fig. 5.6, 5.7 e 5.8 mostram o desempenho dos algoritmos de pré-codifisagéorcing vector
perturbatione o pré-codificador proposto, em cada um dos quatro cenérios dsfimdTabela 5.3, para
as modulacdes QPSK e 16QAM, sem a utilizacdo de um preditor de camat@apensar 0s atrasos
introduzidos pelo canal de retorno. Nestes casos, a pré-codifiéagidizada no transmissor utilizando
informacao desatualizada sobre o estado do canal. Mais especificam@néecodificacdo é realizada
utilizando a resposta do canal atrasada por um periodo igual ao atrasimaido pelo canal de retorno (7
simbolos ou 14 simbolos, de acordo com o cenario).
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Figura 5.6: Desempenho do pré-codificadero-forcingsem a utilizagdo de um preditor de canal.

Serdo analisados inicialmente os cenarios 1 e 2, de baixa mobilidade. A ndmd@BRSK se mostra
mais robusta que a 16QAM, para todos os algoritmos de pré-codificag@imlemdos. O pré-codificador
proposto apresenta ganho de 3 dB quando comparado ao algagtororcingpara a modulacdo QPSK
e 1dB na modulagédo 16QAM, considerando a presenca de CSI pedéisnsmissor.

E interessante perceber que, nos cenarios de baixa mobilidade, o dekendos pré-codificadores
nao sofre degradacdo muito grande (de 1 dB a 3 dB) para valo%saté 15 dB. Nestas situagdes, 0 uso
de um preditor de canal poderia ser dispensado.

Este fato é justificado ao observar o tempo de coeréncia do canal emmaltes cenarios. De acordo
com os resultados apresentados em [134], para a velocidade de Stemgamde coeréncia do canal é de
aproximadamente 2,2 ms. Isto significa que durante o periodo de 28 simbd@ds, @Fesposta do canal
apresenta valor de correlagcdo temporal alto (superior a 0,9), e a if@onsabre o estado do canal leva
um numero maior de simbolos para se tornar desatualizada.

A partir do valor de]ETZ = 15 dB, tanto o pré-codificador proposto como o pré-codificagon-forcing
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Figura 5.7: Desempenho do pré-codificadector perturbatiorsem a utilizagdo de um preditor de canal.

passam a apresentar saturacdo no valor da BER. Entretaatmrdloor exibido pelo pré-codificador
proposto € menor que o apresentado pelo pré-codificador dpdrpeforcingpara a modulacao QPSK.

A técnica de pré-codificacaeector perturbationapresenta a menor degradacao no desempenho da
BER guando comparada as demais técnicas consideradas, conforme anegjr 5.7. Entretanto, para
a modulacédo 16QAM e um atraso de 14 simbolos OFDM, o pré-codificabor perturbatiortambém
comeca a exibir este comportamento de saturacdo de BER em um ambienteadmdiailidade, mas ele
ocorre para valores mais elevados de relac&o sinal-ruido. A Fig. Srbd)a que @rror floor de3- 102
surge para valores dj%ﬁ superiores a 18 dB.

Nos cenarios 1 e 2, cogitou-se que a utilizacdo de um preditor de cateigpser dispensada para
alguns valores de relagéo sinal-ruido, ja que a degradacéo que @ndiendado é muito significativa. O
mesmo ja ndo pode ser dito ao tratar de cenarios que possuem usualiasmshdidade (cenarios 3 e 4).
Todos os algoritmos de pré-codificacdo tém seu desempenho severapraptemetido, resultando em
limiares altos de saturacdo de BER, da orden(die, mesmo para baixos valores de relagéo sinal-ruido,
conforme mostram as Fig. 5.6, 5.7 e 5.8.
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Este resultado também pode ser explicado por meio das ferramentastgatasem [134]. Conside-
rando a velocidade de 30 m/s, o tempo de coeréncia do canal é aproximéel@B823 ms, o que equivale
a 4 simbolos OFDM no enlace direto do padrdo LTE. Logo, mesmo para uso atvacanal de retorno
de 7 simbolos OFDM, a informacéo sobre o estado do canal ja estaraaramsicthente desatualizada, de
forma a interferir severamente no desempenho das técnicas de préagadifi
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Figura 5.8: Desempenho do pré-codificador proposto sem a utilizagfio geeditor de canal.
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5.4.2 Cenarios com preditores de canal

Nesta secdo, sera mostrado o desempenho dos algoritmos de pré-¢@aliéoa operagdo conjunta
com os algoritmos de predicéo de canal, sendo estes utilizados para sampeaitraso introduzido pelo
canal de retorno, isto é, mitigar os efeitos da informacao desatualizagacsestado do canal, conforme
foi mostrado na Fig. 5.1 (b). Nos cenarios 1 e 3, foi adotado um hdgaepredigdo dé = 7 simbolos

OFDM, e nos cenarios 2 e 4, escolheutse 14 simbolos OFDM, que correspondem aos valores de atraso

introduzidos pelo canal de retorno em cada um dos cenarios.

Os resultados ao utilizar a modulacdo QPSK estdo mostrados nas Fig. 5.% 5.13 para os
algoritmos de pré-codificac@ero-forcing vector perturbatiore o algoritmo proposto, respectivamente, e
nas Fig. 5.10, 5.12 e 5.14 para a modulacdo 16QAM. De forma geral, geodfmar que os algoritmos
de predicdo sdo capazes de melhorar o desempenho dos pré-codiicadando estes operam em um
ambiente cuja informacao sobre o estado do canal néo é perfeita, primaipa nos cenarios 3 e 4, que se
referem a usuarios de alta mobilidade. Basta comparar os resultados@otdgeus respectivos cenarios

de referéncia, mostrados na secéo 5.4.1.
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Figura 5.9: Desempenho do algoritmo de pré-codificagiio-forcingutilizando a modulagdo QPSK.



BER média

BER média

O algoritmos NLMS exibe o pior desempenho em todos os cendrios e técricagdililacao e preé-
codificacdo analisados. Para a pré-codificaggro-forcingoperando com modulagdo QPSK, o sistema
exibe comportamento de saturacado no valor da BER para horizontesdigapra partir de 7 simbolos
OFDM mesmo no cenario de baixa mobilidade, conforme mostrado na Fig. 5chn&alerar os cenarios

3 e 4, de alta mobilidade, @rror floor tende a aumentar. Comportamento semelhante é observado para a
modulacédo 16QAM, exibida na Fig. 5.10, para a qual o valor de satutac8&R é superior aos casos
considerados anteriormente, pois esta modulacéo é menos robusta a Gfdiienpe
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Figura 5.10: Desempenho do algoritmo de pré-codificaedio-forcingutilizando a modulacdo 16QAM.
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Figura 5.11: Desempenho do algoritmo de pré-codificagior perturbationutilizando a modulacéo
QPSK.

Conforme mostra a Fig. 5.11, a técnica de pré-codificag@tor perturbatiore menos sensivel aos
erros de predigéo ao utilizar a modulacdo QPSK. Para os cenarios 1d®2 owalgortimos adaptativos
exibem comportamento semelhante. Na regido de relacdo sinal-ruido maaelevdesempenho do
NLMS comeca a exibir degradacao, e, nos cenarios 3 e 4, o comportadeestiuracao da BER fica
evidente, o que ndo ocorre com 0 RLS e 0 SM-AP. Entretanto, ao utilizar alagdd 16QAM, mostrado
na Fig. 5.12, o algoritmo NLMS exiberror floor muito elevado, e sua utilizacdo néo é indicada nesta
situacdo. Os algoritmos RLS e SM-AP exibem comportamento semelhante, r@nteesaperioridade do
SM-AP é revelada nos cenarios de maior mobilidade [135, 136].
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Figura 5.12: Desempenho do algoritmo de pré-codificagior perturbationutilizando a modulagéo
16QAM.
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O algoritmo de pré-codificacdo proposto é superioze-forcingem todos os cenarios utilizando a
modulacdo QPSK, de acordo com os resultados exibidos pela Fig. 5raZ Padulacdo 16QAM, cujos
resultados sao mostrados na Fig. 5.14, o desempenho da técnica ddifica&gio proposta é ligeiramente
superior ao da técniczero-forcing Entretanto, ele nao é tdo robusto a CSl desatualizada quanto o pré-
codificadorvector perturbation
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Figura 5.13: Desempenho do algoritmo de pré-codificagdo proposto uditizamodulacdo QPSK.
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Como ultima analise, as Fig. 5.15 a 5.17 mostram o desempenho do preditatdaeeagoritmo
RLS para a escolhd/, = 3 coeficientes em um ambiente de alta mobilidade (cenario 4). Esta escolha
foi feita pois, neste caso, a complexidade do algoritmo RLS apresenta a roedena da grandeza da
apresentada pelo SM-AP coMp = 3 constraint setgeutilizados. As figuras mostram que o SM-AP
possui desempenho superior ao algoritmo RLS quando ambos apresgntaimadamente o mesmo
custo computacional. Por conveniéncia, os resultados obtidos anterierpaa os filtros preditores
também sao mostrados.

—e— QPSK, Preditor NLMS
—— QPSK, Preditor SM-AP
—=— QPSK, Preditor RLS
102 -0-- 16QAM, Preditor NLMS
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—— QPSK, CSiI perfeita
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Figura 5.15: Desempenho do preditor RLS cdin= 3 coeficientes, no cenario 4 (velocidade de 30 m/s e
atraso de 14 simbolos OFDM), utilizando a técnica de pré-codificagr@eforcinge as modulacdes QPSK
e 16QAM.
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QPSK e 16QAM.
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5.5 CONCLUSAO

Neste capitulo, 0 desempenho das técnicas de pré-codificacao e filaegptativa, apresentadas nos
capitulos 3 e 4, foram avaliadas por meio de simulagées em nivel de enlaa@ndblias especificacdes
do enlace direto do padrdo 3GPP-LTE e um modelo realista de canal radib, pedronizado pelo 3GPP
para simulacdes de sistemas MIMO.

As simulacdes realizadas permitem inferir que, para usuarios de alta maobjlidadilizacdo de
esquemas de pré-codificacao é inviavel sem a operagdo conjuntagmmines de predigdo de canal.
A informacdo atualizada sobre o estado do canal é de fundamental ingi@np@na que as técnicas de
pré-codificagdo possam exibir bom desempenho.

Os resultados ainda mostraram que o preditor de canal baseado ribtmedgdbMS exibiu o pior
desempenho em todos o0s cendrios de simulacdo considerados. Paratéede predicdo pequenos, 0
algoritmos SM-AP apresentou desempenho semelhante ao RLS, entretanmt@a@se mostrou robusto
guanto a escolha do fator esquecimento. A superioridade do algoritmoFSfdiAevelada em cenérios
gue possuiam usuarios de alta mobilidade e eram exigidos valores maidreszdate de predicdo. O
preditor SM-AP, além de melhor desempenho, apresentou custo compatan&nor que o do RLS.
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6 CONCLUSOES

Este trabalho abordou o desempenho de algoritmos de pré-codificacddotlizo enlace direto de
sistemas MIMO multiusuério sob a influéncia de informacao imperfeita sobitadoede canal.

O capitulo 1 apresentou as motiva¢gdes do trabalho. Para que o sistem&sriviiMusuario possam
tirar proveito das vantagens oferecidas pela presenca das multiplaasaréemecesséria a presenca de
informacao sobre o0 estado do canal no transmissor. Entretanto, demataraza variante no tempo do
canal radio mével e aos atrasos presentes nos sistemas de comurac@&qode estar desatualizada
ao realizar a pré-codificacdo. Nestes casos, algoritmos de predig@malepodem ser utilizados para
compensar o efeito negativo desses atrasos no desempenho dos sistemas

O capitulo 2 apresentou resultados referentes a capacidade do drét@esdio enlace reverso de
sistemas MIMO multiusuario. Foi mostrado que, no enlace direto, a capacdaldancada ao se utilizar
pré-codificagcdo do tipdirty paper Por se tratar de um esquema muito dificil de ser implementado, o
capitulo 3 tratou das técnicas lineares e nédo lineares de pré-codifiddizzalas para cancelamento de
interferéncia.

Foi proposto um método pré-codificacdo linear que utiliza um vetor derpeg@io continua como
forma de melhorar o desempenho das técnicas de pré-codificacdodimpaesentadas. Os resultados
de simulacdo mostraram que o pré-codificador proposto apresentapggd® superior ao das técnicas
lineares atualmente descritas na literatura. Por ndo ser baseado nitocdadePC, o pré-codificador
proposto apresenta pior desempenho que as técnicas nao lineares diofHiEmashima &ector pertur-
bation Entretanto, diferentemente da técnietor perturbation que utiliza um vetor de perturbagéo
discreto, e para a qual é necessaria a utilizacéo de algoritmos de custttacionmal bastante elevado para
a determinacédo do vetor de perturbacao, a perturbacdo continuagpaldéesminada de forma analitica, e
com custo computacional consideravelmente menor.

O capitulo 4 introduziu os conceitos que séo frequentemente utilizados emefitradaptativa, e
foram descritos os algoritmos classicos LMS, NLMS, RLS e AP, além ddA®M~oi ainda proposta uma
estrutura de preditor adaptativo de canal para sistemas MIMO-OFDM nudtiogjue utiliza o algoritmo
set-membership affine projection

No capitulo 5, foram apresentados resultados de simulacdes do dekendpsrpré-codificadores e
preditores de canal em um cenario mais realista, que utilizava um modelpalgadronizado pelo 3GPP
para simulagdes MIMO, operava sob as especificacdes do enlaceddingdairdo 3GPP-LTE e incluia os
efeitos da CSI desatualizada no transmissor. Foi possivel inferir greeupuarios de alta mobilidade, o
desempenho dos esquemas de pré-codificacdo é muito prejudicado getagio desatualizada sobre o
estado de canal, mesmo para pequenos horizontes de predicéo, e dotdeaécnicas de pré-codificacdo
€ inviavel sem a operacao conjunta com preditores de canal.

O preditor de canal proposto, que utiliza o algoritmo adaptativo SM-ARsaptou desempenho
semelhante ao do RLS para usuarios que apresentam baixa mobilidadegneateste nao apresentou
desempenho satisfatorio em ambientes cujos usudrios apresentam alta chabilidisstes cenarios, a
superioridade do algoritmo SM-AP foi revelada, especialmente parsohteizde predicdo mais amplos.
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Além disso, ao escolher os parametros dos filtros preditores de tal farenasgjalgoritmos SM-AP e
RLS possuissem complexidade computacional da mesma ordem de grasteeapresentou desempenho
inferior aquele.

6.1 TRABALHOS FUTUROS

Diversos aspectos podem ser explorados e investigados na areaualeicacdo MIMO multiusuario.
Algumas sugestbes para a extensao deste trabalho séo:

e estudo e implementacao de técnicas de pré-codificacéo para canaisseletempo ou na frequén-
cia, como as apresentadas em [137], assim como a investigacdo do &eBd desatualizada sobre
o desempenho dessas técnicas;

e ainvestigacdo e a proposta de outros filtros e estimadores estocastinos poo exemplo, o filtro
de Kalman, para realizar a predicdo da resposta do canal em sistem&3 MliMiusuério, e sua
influéncia na operacao dos pré-codificadores apresentados;

e autilizac&o de outros algoritmos do tipo SM-AP para realizar a predicamdéaamo, por exemplo,
os algoritmosset-membership affine projection with variable data re{(&d-APVDR) [138] eset-
membership partial-update affine projecti(®M-PUAP) [139], que buscam reduzir de forma mais
acentuada a complexidade computacionaetemembership affine projectipor meio da utilizacao
de um namero variavel de projecdes (fator de retso dos dadosy mepmda atualizagao de apenas
uma parte dos coeficientes do filtro preditor;

e a investigacdo de como as imperfeicdes de radio frequéncia (como, @oplexruido de fase,
amplificadores ndo lineares e acoplamento indutivo entre as multiplas anfgd@kgafetam o
desempenho das técnicas de pré-codificacdo apresentadas;

¢ verificar o desempenho das técnicas de pré-codificacdo ao opkraruso canal de realimentagéo
digital, no qual a informagé&o sobre o estado do canal é quantizada arsesahviada ao transmissor
e sofre a influéncia de um canal de retorno ndo ideal;

e considerar a influéncia de CSI imperfeita nas técnicas de reduc&deedbackdo canal de
realimentacado e nos algoritmos de selecao de usuarios, como, por exefrguoeworkproposto e
apresentado em [141];

e estudo e simulacdo, em nivel sistémico, de técnicas que explorem a didersiiltiusuario no
enlace direto de sistemas MIMO multiusuério [142], como os algoritmos prapesiq143, 144],
bem como a influéncia da CSI desatualizada nesses sistemas.
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|. LONG TERM EVOLUTION

O LTE é uma proposta de evolugédo para o UMTBigersal Mobile Telecommunications System
sistema de telefonia celular de terceira geracéo. Elaborado e discutidmpgarceria denominada 3GPP
(Third Generation Partnership Projegto LTE busca manter a competitividade da linha evolutiva que
advém do sistema GSMG{obal System for Mobile Communications

Neste anexo, sera considerada uma breve descricdo da camadadfisidacs direto do padrdo LTE
operando em FDD para uma largura de banda de 10 MHz e prefixo ciciitm ¢ue corresponde ao

cenario utilizado para realizar as simulacdes apresentadas no capitulo 5.

Frame = 10 ms

|
}Sior =0.5ms
—

#0 #1

“ #3 | #18

#19

subframe

600 subportadoras

-7 simbolos OFDM

..... /

P

12 subportadoras

Resource Block

Resource Element

Figura I.1: Estrutura de quadro no enlace direto do padrédo LTE pardangusa de banda de 10 MHz.

A técnica de multiplo acesso utilizada no enlace direto do sistema LTE é o OFDM/oC
consequéncia, o quadro de radi@me possui dimensdes tanto no dominio do tempo como no dominio
da frequéncia, conforme mostrado na Fig. 1.1. O quadro de radio teaga@tude 10 ms e € composto por
10 subquadros, cada um com 1 ms de duragdo. Cada subquadsoap@z, € constituido desbts cada

um com duracéo de 0,5 ms.

Logo, pela descricdo apresentada no paragrafo anterior, o qdadédio € formado por 26lots
numerados de 0 a 19, conforme mostrado na Fig. .1. Geda&ontém de 7 simbolos OFDM. Para a
banda de transmissédo de 10 MHz, séo utilizadas 600 subportadoragspagamento de 15 kHz entre
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elas.

A menor unidade de recurso recebe a denominacdo de elemento de rgesosirce elemeint e
corresponde a uma subportadora dentro de um simbolo OFDM. O bloerdesas esource blocké
definido como o conjunto de 7 simbolos OFDM contiguos no dominio do tempo e siébp@rtadoras
adjacentes no dominio da frequéncia, e consiste na menor unidade ®seque pode ser alocada para
um usuario.

A distribuicdo das subportadoras que carregam simbolos pilotos, utilipadms estimacao de canal,
€ mostrada na Fig. 1.2 para o caso em que a estacdo radio-base opesaddilguatro antenas de
transmissdo. Pode-se perceber que ha simbolos de referéncia nogemeirquarto simbolo OFDM
de umslot Existe um espacamento de seis subportadoras entre os simbolos éeciafesendo que os
simbolos de referéncia localizados no quarto simbolo OFDM dslansao alocados com uwiffsetde
guatro subportadoras com relacéo ao primeiro simbokiato

Mais especificamente, no padrdo LTE, a estacdo radio-base podé posa, duas ou quatro antenas,
e quando duas ou mais antenas sdo utilizadas para transmissao, os simbefim€dcia sdo posicionados
de tal forma que sejam ortogonais, de forma a nao interferir uns nossouEsesa ortogonalidade é
obtida garantindo que nenhum sinal seja transmitido nos elementos dergeearsao utilizados por uma
determinada antena para a transmissao de simbolos de referéncia. &stescs@los na Fig. 1.2 como as
portadoras nao utilizadas.
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i=0 : I=61=0 I=6 I=0 I=61=0 =6
Slats pares Slods impares Slots pares Slots impares
Antena | Mntena 2
A
i=0 : I=61=0 ; I=6
Slats pares Slors impares Slots pares Slots impares
Antena 3 Antena 4

ROOOO

Subportadoras pilotos alocadas na antena 1

Subportadoras pilotos alocadas na antena 2

Subportadoras pilotos alocadas na antena 3
Subportadoras pilotos alocadas na antena 4

Subportadoras ndo ulilizadas

Figura 1.2: Alocacao de subportadoras que carregam simbolos pilotgate direto do padrdo LTE para

guatro antenas de transmissao.
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. MODELO DE CANAL SCM

Este anexo apresenta uma breve descricdo do modelo espacial deacaGiP, SCM, utilizado para
simulacéo de sistemas MIMO.

O modelo foi desenvolvido para que as técnicas MIMO propostas paigtemas de terceira geracao
(3G) pudessem ser comparadas e comparadas em um anthiegwer Ele é largamente utilizado para
modelagem de canal de ambientes urbanos microcelulares e macrocelulares

O SCM é um modelo empirico baseado em consideracgdes fisicas sobpalbmdsresqcatterers,
e especifica trés ambientes de propagacao: macrocélula suburbanacéhde urbana e microcélula
urbana. O sinal recebido pelo terminal moével consiste/énierses atrasadas do sinal enviado. Os
N multipercursos séo caracterizados de acordo com o tipo de ambienteidscelbeus valores variam
de 6 a 20 multipercursos.

Cada componente de multipercurso corresponde alusterde M subcaminhossubpath¥ cada um
caracterizando um determinado espalhadorADsubcaminhos definem uatusterde espalhadores que
possuem o mesmo atraso de multipercurso, mas suas amplitudes e fasgsl@sdapartida e chegada)
séo variaveis aleatorias, produzindo desvanecimento do tipo Rayleigic@u R

Matematicamenteh,, ¢, (t), 0 n-€simo componente de multipercursowdasima antena de transmis-
sdo para a-ésima antena de recepcéo, é dado por:

Po M \/GBS (en,m,AoD) €xp (,7 [k'ds sin (Hn,m,AoD + (I)n,m)]) X
hu,s,n(t) = \/ ;LMS Z \/G]V[S (en,m,AOA> exXp (]kdu sin (Qn,m,AoA)) X ) (”1)
m=l exp (jk [[V[| cos (6n,m, 04 — 6v) t)

em que sao definidos os seguintes parametros, ilustrados na Fig. 11.1:

O
o Espalhador o

29

o o]

[

Cluster n ‘_-—b/{-)\
Subpath m 2 g o
antenas da estagéo o

radio- base
An,rn‘AuD

...... v :
....... : i

------- antenas do

terminal movel

ilmnane " antenas de recepcio

dire¢do de movimento

dire¢do de ir:radiagéo das do terminal mével

antenas de transmissdo

Figura I1.1: Modelo espacial do 3GPP para simula¢des MIMO.
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e P, € apoténcia da-ésimo multipercurso;

e 0, € adesvio padrao da componente de sombreamsmaoldwing;

e 0,m, A0p € 0 angulo de partida da-esimosubpathdo n-ésimo multipercurso;

e 0,.m. 404 € 0 @ngulo de chegada deo-ésimosubpathdo n-€simo multipercurso;

e Gs (0n.m 40p) € 0 ganho de cada elemento do conjunto de antenas na estacao ragio-base
e Gus (0n,m 404) € 0 ganho de cada elemento do conjunto de antenas no terminal movel;

e k é o nimero de onda, dado p@rr em que\ é o comprimento de onda;

e d, é adistancia entre a antendo conjunto de antenas da estacao radio-base e a antena de referéncia
(para a quak = 1);

e d, é a distancia entre a antenalo conjunto de antenas do mével e a antena de referéncia (para a
qualu = 1);

o ¥, ,, € afase don-ésimosubpathdo n-ésimo multipercurso;
e ||v|| € o mddulo do vetor velocidade;
e 6, € 0 angulo do vetor velocidade.

O modelo também apresenta funcionalidades adicionais, como, por exemudegem dos efeitos
de propagacéo considerando a polarizacao utilizada pelas antenaegpagagado em linha de visada.

Um exemplo de realizacdo de canal para s = n = 1 € mostrado na Fig. 11.2 para diferentes valores
de velocidade do terminal moével. A figura exibe o modulo da resgsta (t).

Envoltéria (dB)

I I
[¢] 0.05 0.1 0.15 0.3 0.35 0.4

0.2 0.25
Tempo (segundos)

(a) 5m/s

10

W]WW\WWWMW (R

|
iy
o

—20-

Envoltéria (dB)

Il Il Il Il Il Il Il
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4
Tempo (segundos)

(b) 30 m/s

Figura I.2: Exemplo de realizacdo do canal para diferentes velocdbmmoével.
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