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Claude Lévi-Strauss

iii



Resumo

Técnicas de diversidade têm sido propostas para melhorar o desempenho dos sistemas de

comunicações, com diferentes caracteŕısticas em termos de complexidade e desempenho. Esta

tese de doutorado contempla a utilização de técnicas de diversidade combinadas com a adoção

do esquema de modulação θ-QAM (Theta Quadrature Amplitude Modulation).

As constelações θ-QAM representam uma famı́lia de esquemas paramétricos de modulação

em quadratura, em que os śımbolos adjacentes são vértices de triângulos isósceles com ângulo

de parametrização θ. A mudança do ângulo θ produz diferentes constelações de sinais, uma

caracteŕıstica que pode ser explorada para melhorar o desempenho de diferentes técnicas de

diversidade. Adicionalmente, constelações θ-QAM são utilizadas para aumentar o ganho de

desempenho dos esquemas de modulação adaptativa, pois além da mudança dinâmica na

densidade das constelações é realizada a mudança de sua estrutura interna.

Nesta tese, as técnicas de diversidade de modulação e cooperativa são analisadas, e seus

desempenhos são avaliados considerando o uso de esquemas θ-QAM. Além disso, analisa-se

a otimização da estrutura interna da constelação (ângulo θ) e dos parâmetros de operação

de cada técnica. Aproximações adequadas para o cálculo das taxas de erro de śımbolo e de

bit dos esquemas propostos são obtidas. As avaliações são feitas considerando os modelos de

desvanecimento Nakagami-m e κ-µ para o canal de comunicações.

Entre as principais contribuições obtidas, merecem destaque as seguintes: desenvolvi-

mento de uma expressão para avaliação do valor ótimo do ângulo θ em função da SNR; desen-

volvimento e avaliação de um sistema de modulação adaptativa baseado no uso dos esquemas

θ-QAM em diferentes condições de desvanecimento, utilizando o modelo de desvanecimento

κ-µ; avaliação de desempenho da técnica de diversidade de modulação e de seus parâmetros

de operação em canais Nakagami-m e κ-µ usando diferentes expressões anaĺıticas propostas

nesta tese; combinação dos esquemas de modulação adaptativa e de diversidade de modulação

a fim de melhorar o desempenho do sistema; avaliação do desempenho de técnica de diver-

sidade de modulação, em canais sujeitos à correlação temporal e aos erros de estimação do

canal; avaliação da técnica de diversidade de modulação em canais κ-µ combinada com um

esquema de diversidade espacial baseado em um combinador de razão máxima (Maximum-

ratio Combining – MRC); desenvolvimento de uma expressão para avaliar a probabilidade de

erro de śımbolos de sistemas θ-QAM com diversidade cooperativa em canais κ-µ; e otimização

de sistemas de diversidade cooperativa por meio da técnica de rearranjo de constelações.

Palavras-chave: Constelações θ-QAM; Desvanecimento Nakagami-m; Desvanecimento κ-µ;

Modulação adaptativa; Diversidade de modulação; Diversidade cooperativa.
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Abstract

Diversity techniques have been proposed in order to improve the performance of communi-

cation systems, with different characteristics in terms of complexity and performance. This

thesis presents the use of diversity techniques combined with the adoption of the θ-QAM

(Theta Quadrature Amplitude Modulation) scheme.

The θ-QAM constellations represent a family of parametric quadrature modulation sche-

mes, in which the adjacent symbols are vertices of isosceles triangles with the angle parameter

θ. The change of the angle θ produces different signal constellations, a feature that can be

exploited to improve the performance of different diversity techniques. In addition, θ-QAM

constellations are used to increase the performance gain of the adaptive modulation schemes

by the dynamic change of the constellation density and of its internal structure

In this thesis, the modulation and the cooperative diversity techniques are analyzed and

their performance is evaluated considering the use of the θ-QAM schemes. Additionally, the

optimization of the internal constellation structure (angle θ) and the operating parameters of

each technique is performed. Suitable approximations for the symbol and bit error rates of

the proposed schemes are derived. Evaluations are conducted considering the Nakagami-m

and κ-µ fading models for the communication channel.

Among the main contributions obtained, the following are noteworthy: development of

an expression to evaluate the optimal value of the angle θ as a function of SNR; development

and evaluation of an adaptive modulation system based on the use of the θ-QAM schemes in

different fading conditions, using the κ-µ fading model; performance evaluation of the modu-

lation diversity technique and its operating parameters in Nakagami-m e κ-µ fading channels

using different analytical expressions proposed in this thesis; combination of the adaptive

modulation and modulation diversity schemes in order to improve system performance; per-

formance evaluation of the modulation diversity technique in channels subject to temporal

correlation and estimation errors; evaluation of the modulation diversity technique in κ-µ

channels combined with a spatial diversity scheme based on a Maximum-Ratio Combining

(MRC) receiver; development of an expression to evaluate the symbol error probability of

θ-QAM systems with cooperative diversity subject to κ-µ fading channels; and optimization

of cooperative diversity systems using the constellation rearrangement technique.

Keywords: θ-QAM constellations; Nakagami-m fading; κ-µ fading; Adaptive modulation;

Modulation diversity; Cooperative diversity.
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Lista de Śımbolos

α(t) Variável que modela a envoltória do desvanecimento do canal

B Largura de banda dos sinais

B(·) Função Beta

dI Distância euclidiana entre dois śımbolos na direção da componente em

fase

dQ Distância euclidiana entre dois śımbolos na direção da componente em

quadratura

E[·] Valor esperado de uma variável aleatória

EAV Energia média por śımbolo de constelações θ-QAM

erfc(·) Função erro complementar gaussiana

φ Ângulo de rotação da constelação relativo à técnica de diversidade de

modulação

F1(·) Função hipergeométrica de Appell

γ Relação sinal-rúıdo instantânea do canal

γ̄ Relação sinal-rúıdo média do canal

γS Valor de relação sinal-rúıdo a partir da qual as constelações SQAM

deixam de ser ótimas

κ Razão entre a potência total das componentes dominantes e potência

total das componentes espalhadas dos sinais transmitidos

K Parâmetro da distribuição de desvanecimento Rice

Iν(·) Função de Bessel modificada de primeiro tipo e ordem ν

µ Extensão real do número total de clusters das ondas transmitidas

M Número de pontos de uma constelação de sinais

m Parâmetro da distribuição de desvanecimento Nakagami-m
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η Representa a razão entre a potência das componentes em fase e em

quadratura dos sinais (Formato 1), ou o coeficiente de correlação en-

tre as potências das componentes em fase e em quadratura dos sinais

(Formato 2) do desvanecimento η-µ

n(t) Rúıdo aditivo do canal

N0 Densidade espectral de potência do rúıdo

ρ Envoltória normalizada das distribuições de desvanecimento do canal

pi Valor médio da componente em fase do i-ésimo cluster das ondas trans-

mitidas

P0 Probabilidade de bloqueio

PS Probabilidade de erro de śımbolo

PB Probabilidade de erro de bit

PT Potência média transmitida

PR Potência média recebida

qi Valor médio da componente em quadratura do i-ésimo cluster das on-

das transmitidas

r(t) Sinal recebido

R Envoltória das distribuições de desvanecimento do canal

r̂ Raiz do valor médio quadrático da envoltória do desvanecimento do

canal

RB(t) Taxa de transmissão de um sistema de modulação adaptativa

s(t) Sinal transmitido

θ Ângulo desigual das constelações θ-QAM

tA Tempo de atraso do canal de retorno

TS Tempo de śımbolo

V [·] Variância de uma variável aleatória

ξ Eficiência espectral instantânea do sistema

ξ̄ Eficiência espectral média do sistema
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máxima. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 104

6.13 BER do sistema θ-QAM com DM em função da SNR do canal, para

um sistema com M = 16 e θ = π/2, sujeito a um desvanecimento

t́ıpico (κ = 1, 5, µ = 2, 0) e uma frequência de amostragem de 270.833
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Caṕıtulo 1

Introdução

Os efeitos do desvanecimento provocado por múltiplos percursos de propagação

de sinais eletromagnéticos levam à degradação do desempenho dos sistemas de co-

municações digitais sem fio. Diversas técnicas têm sido propostas para combater o

desvanecimento, melhorando assim o desempenho desses sistemas. Entre elas merecem

destaque as técnicas de diversidade [1–4], por sua eficiência e baixo custo.

A recepção em diversidade consiste em aproveitar a redundância do sinal transmi-

tido de forma que múltiplas cópias do sinal original sejam transmitidas por percur-

sos independentes e assim experimentem diferentes ńıveis de desvanecimento e inter-

ferência. Quando combinadas apropriadamente na recepção, as diversas réplicas do

sinal original geram um sinal cujos efeitos do desvanecimento podem ser amenizados.

Exemplos clássicos dessas técnicas incluem a diversidade temporal [5], a diversidade

em frequência [6] e a diversidade espacial [3].

Uma das principais formas de se obter diversidade temporal é a transmissão do

mesmo sinal em intervalos de tempo diferentes, em que a diferença temporal é maior

que o tempo de coerência do canal. A diversidade temporal não requer um incremento

na potência de transmissão do sinal, mas causa a redução da taxa de transmissão do

sistema, uma vez que utiliza diversos intervalos de tempo para transmitir uma única

informação [7]. A diversidade temporal pode ainda ser alcançada por meio do uso de

codificadores e entrelaçadores.

Na diversidade em frequência o mesmo sinal de banda estreita é transmitido por

meio de portadoras que operam em diferentes frequências. As frequências dessas por-

tadoras são separadas pela largura de banda de coerência do canal. Assim, os sinais

transmitidos são menos afetados por algumas intempéries dos canais sem fio, como o
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efeito de seletividade em frequência.

A diversidade espacial combina múltiplas antenas de transmissão ou de recepção,

formando arranjos de antenas [8–10]. Os elementos do arranjo são dispostos de forma

que fiquem separados por uma distância suficiente para tornar os sinais captados des-

correlacionados. Esse esquema não requer acréscimos na potência de transmissão ou

na largura de banda utilizada pelo sistema.

A combinação dos diversos sinais recebidos aumenta a relação sinal-rúıdo (Signal-

to-Noise Ratio – SNR) no receptor em comparação aos sistemas com uma única antena,

levando à redução da probabilidade de erro de bit (Bit Error Probability – BEP) do sis-

tema. Esse incremento na SNR é denominado ganho de diversidade e seu valor depende

da técnica de combinação utilizada. Diversas técnicas de combinação estão dispońıveis

na literatura [7], como as baseadas na seleção dos sinais recebidos (e.g., seleção pura

e por limiar), as que realizam uma soma ponderada dos sinais recebidos com base nos

ganhos dos canais (e.g., ganho igual e máxima razão), além dos esquemas h́ıbridos

que utilizam diferentes técnicas em conjunto. Além disso, códigos espaço-temporais

podem também ser aplicados para permitir a transmissão e a combinação de múltiplas

cópias redundantes do mesmo sinal de forma a compensar os efeitos destrutivos do

desvanecimento e do rúıdo contidos nos canais de comunicações [3].

A diversidade espacial pode ainda ser alcançada por meio da cooperação entre

múltiplos terminais espacialmente distribúıdos, emulando um arranjo virtual de an-

tenas [11]. Esse esquema é denominado diversidade cooperativa [12], pois diversos

terminais de uma rede cooperam uns com os outros para melhorar o desempenho glo-

bal das transmissões. Assim, um nó origem que deseje transmitir dados para um nó

destino pode se beneficiar de outros nós em sua vizinhança (nós relays) para realizar

o reencaminhamento de cópias do sinal original ao destino [13,14]. O nó destino então

realiza a combinação apropriada de todos os sinais recebidos para obter um ganho de

diversidade.

Em [12] diversos protocolos para diversidade cooperativa são propostos. Entre

eles merecem destaque os protocolos amplifique e encaminhe (Amplify-and-Forward

– AF) [12, 15] e decodifique e encaminhe (Decode-and-Forward – DF) [12, 16]. No

protocolo AF os nós relay recebem os sinais transmitidos, os amplificam (de acordo

com restrições de potência) e os retransmitem. Por outro lado, no protocolo DF os

sinais são decodificados e recodificados antes da retransmissão. Nesse caso, um esquema

de detecção de erros precisa estar dispońıvel nos relays (e.g., Cyclic Redundancy Check
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– CRC) de forma que não ocorra a propagação de erros ao nó destino. Assim, caso um

erro seja detectado, o nó origem precisa ser informado sobre esse fato para que possa

proceder a retransmissão dos dados.

Algumas pesquisas constataram que a mudança no mapeamento de śımbolos das

constelações de sinais [11, 17], ou a mudança da estrutura das constelações [18, 19],

pode melhorar significativamente o desempenho dos sistemas de comunicação coope-

rativos. Dessa forma, torna-se necessário realizar a investigação de outras técnicas que

permitam otimizar a estrutura das constelações de sinais e seu mapeamento.

O esquema de modulação θ-QAM [20, 21] (Theta Quadrature Amplitude Modula-

tion) representa uma famı́lia de esquemas de modulação em quadratura, parametrizada

pelo parâmetro θ, cujos śımbolos adjacentes são vértices de triângulos isósceles (com

o ângulo desigual θ podendo assumir diferentes valores). A mudança do ângulo θ per-

mite gerar diferentes constelações de sinais. Essa caracteŕıstica pode ser aproveitada

para melhorar o desempenho das técnicas de diversidade. Adicionalmente, o esquema

de modulação θ-QAM é utilizado como base para aumentar os ganhos de desempenho

obtidos com esquemas de modulação adaptativa, criando uma nova dimensão no pro-

cesso de adaptação, pois além da mudança dinâmica da densidade das constelações, é

realizada a mudança de sua estrutura interna.

Por fim, outra importante técnica de diversidade utilizada consiste em introduzir

redundância pela escolha criteriosa de um ângulo de rotação (denominado φ), com-

binado com o entrelaçamento independente das componentes dos śımbolos transmi-

tidos [22, 23]. O entrelaçamento das componentes cria uma independência entre as

componentes do sinal, fazendo com que o desvanecimento as afete de forma desigual.

Além disso, a rotação da constelação faz com que as projeções dos sinais não colidam

quando eles estão sujeitos ao desvanecimento, minimizando o número de detecções

erradas de śımbolos. A técnica apresenta um bom desempenho quando o canal de

comunicações está sujeito aos efeitos do desvanecimento plano [22, 23]. Essa técnica é

denominada diversidade de modulação (DM) [24–26], porém ela também é conhecida

como rotação de constelações [27–29] e diversidade de espaço de sinais [30–32].

1.1 Objetivo da Tese

Cada técnica de diversidade possui diferentes caracteŕısticas em termos de comple-

xidade, desempenho e ganho. Nesta tese, as técnicas de diversidade de modulação e
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de diversidade cooperativa são exploradas.

O desempenho das técnicas de diversidade é avaliado considerando a utilização do

esquema parametrizado de modulação θ-QAM, bem como é realizada a otimização da

estrutura interna da constelação (ângulo θ) e de parâmetros de operação do sistema,

como o ângulo de rotação da constelação e o mapeamento dos śımbolos. Além disso,

aproximações adequadas para o cálculo das taxas de erro de śımbolo e de bit desses

esquemas são deduzidas. As avaliações são realizadas considerando os modelos de

desvanecimento Nakagami-m e κ-µ [33] para o canal de comunicações.

Adicionalmente, o desempenho de sistemas de modulação adaptativa baseados em

constelações θ-QAM é avaliado. Nesse sistema a ordem das constelações de sinais e o

valor do ângulo θ são modificados dinamicamente de acordo com as condições do ca-

nal. Além disso, esse sistema é combinado com o sistema de diversidade de modulação,

visando potencializar os ganhos fornecidos pelo uso dos esquemas de modulação adap-

tativa, da diversidade de modulação e das constelações θ-QAM.

1.2 Principais Contribuições da Tese

Entre as principais contribuições obtidas merecem destaque as seguintes: desenvol-

vimento de uma expressão para avaliação do valor ótimo do ângulo θ em função da

SNR; desenvolvimento e avaliação de um sistema de modulação adaptativa baseado

no uso dos esquemas θ-QAM em diferentes condições de desvanecimento, utilizando

o modelo de desvanecimento κ-µ; avaliação de desempenho da técnica de diversidade

de modulação e de seus parâmetros de operação em canais Nakagami-m e κ-µ usando

diferentes expressões anaĺıticas propostas nesta tese; combinação dos esquemas de mo-

dulação adaptativa e de diversidade de modulação a fim de melhorar o desempenho do

sistema; avaliação do desempenho de técnica de diversidade de modulação, em canais

sujeitos à correlação temporal e aos erros de estimação do canal; avaliação da técnica de

diversidade de modulação em canais κ-µ combinada com um esquema de diversidade

espacial baseado em um receptor de razão máxima de combinação (Maximum-ratio

Combining – MRC); desenvolvimento de uma expressão para avaliar a probabilidade

de erro de śımbolos de sistemas θ-QAM com diversidade cooperativa em canais κ-µ; e

otimização de sistemas de diversidade cooperativa por meio da técnica de rearranjo de

constelações.
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1.3 Organização do Texto

O texto está organizado em oito caṕıtulos que apresentam aspectos teóricos de

tópicos relacionados aos assuntos da tese bem como os resultados obtidos.

O Caṕıtulo 2 aborda os principais aspectos das constelações θ-QAM, uma famı́lia

de esquemas de modulação em quadratura parametrizado. O θ-QAM representa uma

generalização dos esquemas de modulação em quadratura, que inclui as constelações

quadradas (Square Quadrature Amplitude Modulation – SQAM) e triangulares (Trian-

gular Quadrature Amplitude Modulation – TQAM) como casos especiais. As expressões

anaĺıticas para o cálculo das taxas de erro de śımbolo (Symbol Error Rate – SER) e

de bit (Bit Error Rate – BER) em canais com rúıdo aditivo gaussiano branco (Ad-

ditive White Gaussian Noise – AWGN) são apresentadas. É realizada uma avaliação

dos valores ótimos do ângulo θ de acordo com a SNR do canal, bem como é proposta

uma expressão anaĺıtica para a obtenção destes valores dinamicamente, de acordo com

a SNR. Um comparativo entre o uso de esquemas de adaptação dinâmica de θ e de

constelações TQAM e SQAM também é realizado.

No Caṕıtulo 3 são apresentados conceitos relativos à distribuição de desvanecimento

κ-µ, bem como sua formulação matemática. Essa distribuição é completamente carac-

terizada em termos de parâmetros f́ısicos mensuráveis, além de permitir uma maior

flexibilidade na modelagem das flutuações do desvanecimento em canais sem fio. Além

disso, essa distribuição permite modelar o comportamento de campos de espalhamento

não homogêneos, provendo um bom ajuste aos dados experimentais (particularmente

para valores baixos da amplitude do desvanecimento). Nesse caṕıtulo foi ainda reali-

zada a avaliação de um estimador baseado em momentos dos parâmetros do desvane-

cimento do canal κ-µ. Esses estimadores são importantes para permitir aos sistemas

de comunicações ter ciência sobre as condições do canal, adaptando assim suas confi-

gurações.

Um esquema de modulação adaptativa baseado em constelações θ-QAM é descrito

no Caṕıtulo 4. Os esquemas de modulação adaptativa são uma alternativa para au-

mentar a eficiência espectral dos sistemas de comunicações, considerando restrições na

taxa de erro de bit média do sistema. No caṕıtulo são discutidos aspectos do projeto do

sistema proposto e de seus parâmetros de operação. Com o uso desse sistema, ganhos

no desempenho do sistema foram obtidos em altos valores de relação sinal-rúıdo. O

sistema é avaliado considerando canais com desvanecimento κ-µ em diferentes cenários
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de desvanecimento.

Nos Caṕıtulos 5 e 6 a técnica de diversidade de modulação em canais com desvaneci-

mento Nakagami-m e κ-µ, respectivamente, é descrita e avaliada utilizando constelações

θ-QAM . O desempenho da técnica de diversidade de modulação é avaliado com o uso

de simulações de Monte Carlo e com diferentes expressões anaĺıticas propostas nesta

tese. Os parâmetros de operação do sistema são otimizados utilizando as expressões

propostas. Além disso, o desempenho da técnica foi avaliado em canais sujeitos a cor-

relação temporal, a erros de estimação de canal e a canais seletivos em frequência, cujos

efeitos são mitigados com o uso de um receptor MRC.

O Caṕıtulo 7 discute a otimização de sistemas de diversidade cooperativa com a

técnica de rearranjo de constelações utilizando canais κ-µ. Uma fórmula para o cálculo

da SER de sistemas de diversidade cooperativa baseados no esquema DF sem rearranjo

de constelações é deduzida. Além disso, um algoritmo h́ıbrido de busca é utilizado para

realizar a otimização do sistema cooperativo, proporcionando uma redução na taxa de

erro de śımbolos do sistema quando comparada com outras abordagens apresentadas

na literatura, sem aumentar a complexidade do sistema cooperativo.

Por fim, no Caṕıtulo 8 são apresentadas as conclusões do trabalho, sendo destacadas

as principais contribuições da tese. Além disso, são discutidos alguns trabalhos a serem

desenvolvidos como continuação desta pesquisa. Uma lista de publicações oriundas

deste trabalho também é apresentada.
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Caṕıtulo 2

Esquemas Paramétricos de

Modulação em Quadratura θ-QAM

O uso de esquemas de modulação de ordem elevada é um dos métodos mais comuns

para aumentar a taxa de transmissão em sistemas de comunicações sem impor novos

requisitos em relação à largura de banda utilizada. Consideráveis esforços têm sido

empregados com o intuito de estabelecer constelações para esquemas de modulação

em quadratura (Quadrature Amplitude Modulation – QAM) com probabilidade de erro

mı́nima e com restrições na potência média de transmissão [19, 34–36].

Por meio do uso de técnicas de otimização e de simulações, foi demonstrado que

constelações QAM formadas por grades de triângulos equiláteros (TQAM) apresentam

ganhos de até 0,5 dB em termos da SER em relação às constelações QAM convencionais

em canais AWGN [34, 37–39]. Entretanto, constelações triangulares apresentam uma

importante desvantagem: o mapeamento ótimo de sequências binárias e de śımbolos da

constelação não pode ser realizado, como ocorre em constelações quadradas (SQAM),

resultando em uma penalidade de codificação Gray (deteriorando a BER média do

sistema).

No entanto, em [20,21], os autores verificaram que, para valores espećıficos de SNR,

as menores taxas de erro nas transmissões são obtidas por estruturas diferentes de cons-

telações triangulares. Dessa forma, uma generalização dos esquemas de modulação em

quadratura (que inclui as constelações SQAM e TQAM como casos especiais) foi pro-

posta por esses autores, gerando uma famı́lia de esquemas paramétricos de modulação

em quadratura, chamada θ-QAM. Este caṕıtulo apresenta informações sobre os esque-

mas de modulação θ-QAM, suas expressões anaĺıticas e uma análise relativa aos seus
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parâmetros ótimos de configuração.

2.1 Constelações θ-QAM

Assim como ocorre nas demais constelações de sinais, as constelações θ-QAM são

representações geométricas formadas por M pares (xi, yj) dispostos em um plano car-

tesiano cujos eixos ortogonais representam as componentes em fase e em quadratura

do sinal transmitido. Especificamente cada par representa um śımbolo transmitido si,j.

A distância euclidiana entre os śımbolos vizinhos mais próximos é 2d, com o valor de

d dependendo da ordem da modulação M e da energia média da constelação EAV .

Na famı́lia de constelações θ-QAM os śımbolos são vértices de triângulos isósceles.

O ângulo desigual dos triângulos isósceles, denominado θ, afeta a distância euclidiana

de śımbolos não adjacentes. Por exemplo, para o caso da constelação TQAM (que

pertence à famı́lia θ-QAM, com θ = π/3) a energia média por śımbolo é menor que em

constelações SQAM (θ = π/2), levando à redução da SER para um mesmo valor de

EAV (por conta do incremento na distância euclidiana entre os śımbolos).

A Figura 2.1 ilustra uma constelação θ-QAM (M = 16), com os śımbolos posiciona-

dos de acordo com um valor arbitrário de θ. Na figura, os ćırculos cheios representam os

śımbolos da constelação e as linhas tracejadas indicam os triângulos isósceles formados

por esses śımbolos. A localização do ângulo θ também é apresentada.

As coordenadas (xi, yj) dos śımbolos de uma constelação θ-QAMM -ária (denotados

si,j) são obtidas com a seguinte expressão [21]

si,j = (xi, yj) =
([

2(j − 1) + 1−
√
M
]

d+ [2 mod(i, 2)− 1]
a

2
,

−
[

2(i− 1) + 1−
√
M
] b

2

)

, (2.1)

em que i = 1, ...,
√
M , j = 1, ...,

√
M , com M = 4k e k ∈ Z

+, mod(a, b) representa o

resto da divisão inteira de a por b, 2d é a distância euclidiana entre śımbolos vizinhos

mais próximos, a = 2d cos θ e b = 2d sen θ. O ângulo θ pode assumir valores no intervalo

(0, π). Entretanto, de forma a manter a simetria da constelação, somente ângulos até

o valor π/2 são considerados.
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Figura 2.1: Exemplo de constelação θ-QAM. O ângulo θ dos triângulos isósceles for-
mados pela constelação é apresentado.

2.1.1 Energia Média por Śımbolo

Tomando por base a Fórmula 2.1, é posśıvel calcular a energia média por śımbolo

de constelações θ-QAM usando [21]:

EAV =
2

M

√
M−1
∑

i=0

√
M
2

−1
∑

j=0

{

[(

2i+ 1−
√
M
)

d− a

2

]2

+

[

(2j + 1)
b

2

]2
}

. (2.2)

Após as simplificações, a Fórmula 2.2 é reduzida a

EAV = [3M + (4−M) cos(2θ)]d2/6, (2.3)

que pode ser solucionada em relação a d, obtendo-se

d =
√

6EAV /[3M + (4−M) cos(2θ)]. (2.4)

Com a Fórmula 2.4 é posśıvel definir a distância entre śımbolos vizinhos mais

próximos em constelações θ-QAM para um dado valor de energia média igual a EAV ,

necessária para definir a posição dos pontos da constelação.
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2.2 Avaliação da SER em Canais AWGN

A análise da SER de constelações θ-QAM demanda o estudo de suas regiões de

decisão. Em constelações θ-QAM existem sete diferentes tipos de regiões de decisão [40].

Essas regiões são denotadas R1, R2, ..., R7. As formas dessas regiões independem da

ordem da modulação (somente o número de repetições muda com o valor de M). O

número de repetições de cada região de decisão NRi
para a i-ésima região, é dado

por [40]: NR1 = (
√
M−2)2, NR2 = 2(

√
M−2), NR3 =

√
M−2, NR4 = NR5 = NR6 = 2

e NR7 =
√
M−4. A Figura 2.2 apresenta um exemplo de constelação θ-QAM (M = 16)

e de suas regiões de decisão (na figura, apenas seis regiões de decisão são apresentadas,

visto que NR7 =
√
M − 4 = 0).

Figura 2.2: Regiões de decisão de uma constelação θ-QAM [21].

A SER das constelações θ-QAM pode ser avaliada pelo cálculo da média das pro-

babilidades de ocorrência de erros de śımbolo em cada região de decisão Rp. Um erro

de śımbolo ocorre quando o śımbolo recebido r não está contido na região de decisão
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do śımbolo transmitido sp. Logo,

Pe =
1

M

M
∑

p=1







∫

Rp

f(r|sp)dr






, (2.5)

em que f(r|sp) representa a função densidade de probabilidade (fdp) do sinal recebido

r condicionado ao śımbolo transmitido sp e Rp representa o complemento da região de

decisão Rp em relação a R
2.

Em [21] a probabilidade de erro para cada região foi calculada com o uso de co-

ordenadas ciĺındricas. Por exemplo, a região R1 foi dividida em setores (conforme

apresentado na Figura 2.2) que são utilizados como parâmetros para o cálculo da pro-

babilidade de erro. Assim, a probabilidade de erro total para essa região é

PR1 = 4

π+θ
2
∫

π−θ
2

∞
∫

d
senΦ

g(r)rdrdΦ + 2

π−θ
∫

θ

∞
∫

d sen θ

senΦ cos θ
2

g(r)rdrdΦ, (2.6)

em que g(r) = 1
πN0

e
− 1

N0
r2
, com N0 representando a densidade espectral de potência

unilateral do rúıdo em canais AWGN.

As demais regiões de decisão podem ser avaliadas de forma análoga. No entanto,

o cálculo do número de regiões de decisão realizado em [21] foi revisto em [40]. A

Fórmula 2.7 mostra o cálculo da probabilidade de erro relativa a cada uma das regiões

de decisão das constelações θ-QAM. Além disso, após todas as manipulações ma-

temáticas, a expressão para o cálculo da SER PS(γ, θ,M) pode ser reescrita conforme

a Fórmula 2.8, em que γ = EAV /N0 é a SNR média, δ = d/
√
EAV , csc(·) = 1/ sen(·),

c1 = 1/(2πM), c2 = 4(
√
M − 2)(

√
M − 1), c3 =

√
2(
√
M − 1), c4 = 4

√
M , c5 =

4(
√
M − 2) e c6 = 2(

√
M − 2).

2.3 Otimização de Constelações θ-QAM

Em sistemas de comunicações, a configuração ótima das constelações de sinais (em

termos da eficiência de transmissão) é normalmente desconhecida. Nesse contexto, foi

realizada uma análise do desempenho da famı́lia de constelações θ-QAM para diferentes

valores de SNR e ordem de modulação. Essa análise visa obter os valores ótimos para
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PR2
=

π+θ
2
∫

π−θ
2

∞
∫

d
sen Φ

g(r)rdrdΦ+

π−θ
∫

θ

∞
∫

d sen θ

sen Φ cos θ
2

g(r)rdrdΦ+ 2

π
∫

π−θ
2

∞
∫

d
sen Φ

g(r)rdrdΦ,

PR3
=

π+θ
2
∫

π−θ
2

∞
∫

d
sen Φ

g(r)rdrdΦ+ 2

π−θ
∫

θ

∞
∫

d sen θ

sen Φ cos θ
2

g(r)rdrdΦ+ 2

π+2θ
2
∫

π−θ
2

∞
∫

d
sen Φ

g(r)rdrdΦ,

PR4
=

π
∫

π−θ
2

∞
∫

d
sen Φ

g(r)rdrdΦ+

π+2θ
2
∫

π−θ
2

∞
∫

d
sen Φ

g(r)rdrdΦ+

π
∫

2θ

∞
∫

2d sen θ
sen Φ

g(r)rdrdΦ,

PR5
=

π+θ
2
∫

π−θ
2

∞
∫

d
sen Φ

g(r)rdrdΦ+

π
∫

π−θ
2

∞
∫

d
sen Φ

g(r)rdrdΦ+

π+2θ
2
∫

π−θ
2

∞
∫

d
sen Φ

g(r)rdrdΦ+

π
∫

2θ

∞
∫

2d sen θ
sen Φ

g(r)rdrdΦ,

PR6
=

π−θ
∫

θ

∞
∫

d sen θ
sen Φ

g(r)rdrdΦ+ 2

π
∫

π−θ
2

∞
∫

d
sen Φ

g(r)rdrdΦ,

PR7
=

π+θ
2
∫

π−θ
2

∞
∫

d
sen Φ

g(r)rdrdΦ+ 2

π+2θ
2
∫

π−θ
2

∞
∫

d
sen Φ

g(r)rdrdΦ+ 2

π
∫

2θ

∞
∫

2d sen θ
sen Φ

g(r)rdrdΦ (2.7)

PS(γ, θ,M) =
1

M
(NR1

PR1
+NR2

PR2
+NR3

PR3
+NR4

PR4
+NR5

PR5
+NR6

PR6
+NR7

PR7
),

= c1











c2

π+θ
2
∫

π−θ
2

exp
(

−γδ2 csc2 Φ
)

dΦ+ c23

π−θ
∫

θ

exp

(

−γδ2 csc2 Φsec2
θ

2
sen2 θ

)

dΦ

+c4

π
∫

π−θ
2

exp
(

−γδ2 csc2 Φ
)

dΦ+ c5

π+2θ
2
∫

π−θ
2

exp
(

−γδ2 csc2 Φ
)

dΦ

+c6

π
∫

2θ

exp
(

−4γδ2 csc2 Φsen2 θ
)

dΦ







. (2.8)

o ângulo θ por meio do processo de minimização da Fórmula 2.8. O algoritmo de

busca Simplex de Nelder-Mead [41] foi utilizado na minimização. Os resultados obtidos

coincidem com os apresentados em [21].

Os valores ótimos do ângulo θ (considerando a SER do sistema), para vários valores

de SNR e de ordem de modulação (M = 16, 64, 256 e 1024) em canais AWGN são

apresentados na Figura 2.3. A curva para M = 4 foi omitida porque a diferença entre
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a SER de seus ângulos ótimos e das constelações SQAM é despreźıvel (logo, quando

esta ordem de modulação é utilizada, o uso de esquemas SQAM é mais vantajoso).
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Figura 2.3: Curvas dos valores ótimos do ângulo θ (considerando a SER do sistema)
para vários valores de SNR e de ordem de modulação em canais AWGN.

Como pode ser observado na Figura 2.3, quanto maior a ordem M da modulação,

maior também é a variação dos valores ótimos de θ. Além disso, o ângulo ótimo tende

a π/3 (TQAM) em altos valores de SNR, independentemente da ordem da modulação.

Isso ocorre porque, para constelações TQAM, as regiões de decisão da parte interna da

constelação formam hexágonos regulares, o que provê uma cobertura ótima da área da

constelação. Por outro lado, as regiões de decisão localizadas nas bordas da constelação

não formam hexágonos regulares, levando a um incremento na SER quando a SNR é

baixa (pois as regiões de decisão não incluem a maior parte da distribuição gaussiana).

A Figura 2.4 apresenta a SER para diversos valores do ângulo θ. Como pode ser

visto, o valor de θ exerce uma influência significativa nos sistemas de comunicações em

altos valores de SNR. Por exemplo, paraM = 16 (Figura 2.4(a)) e uma SNR de 20 dB,

a SER do sistema varia entre 10−3 e 4× 10−6 de acordo com o valor de θ. Entretanto,

em baixos valores de SNR (como, por exemplo, com uma SNR de 16 dB) a variação se

torna menos significativa (a SER varia entre aproximadamente 3×10−2 e 6×10−3). Esse

mesmo fenômeno pode ser observado em sistemas que utilizam constelações de ordem

elevada, como M = 64 (Figura 2.4(b)), em que a influência do parâmetro θ se torna

mais significativa em elevados valores de SNR (como com uma SNR de 28 dB) do que

em baixos valores de SNR (como com uma SNR de 24 dB). Em abas as Figuras 2.4(a)
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e 2.4(b), é posśıvel verificar que, considerando os valores de SNR avaliados, o ângulo

ótimo tende ao valor de θ = π/3 (60◦), conforme pode ser confirmado pela observação

da Figura 2.3.
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Figura 2.4: Curvas de SER de uma constelação θ-QAM para vários valores de SNR em
função do ângulo θ em um canal AWGN.
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2.3.1 Mapeamento de Bits e Avaliação da BER de Cons-

telações θ-QAM

Apesar de algumas constelações da famı́lia θ-QAM exibirem, sob rúıdo AWGN,

valores de SER inferiores aos dos sistemas SQAM clássicos, o mesmo fenômeno não

ocorre em todos os casos na avaliação da BER. Isso ocorre porque em constelações

θ-QAM a codificação Gray não é posśıvel para qualquer θ, uma vez que existem mais

de quatro vizinhos em torno de cada śımbolo em esquemas com regiões hexagonais.

Na codificação Gray, a associação dos śımbolos às sequências binárias da constelação

é realizada de forma que os bits associados a śımbolos vizinhos localizados a uma

distância 2d apresentem uma distância de Hamming unitária, criando uma equivalência

entre a ocorrência de um erro de śımbolo e de bit para śımbolos vizinhos. Qualquer

outro esquema de mapeamento gera um número de erros de bits maior que o número de

erros de śımbolos para regiões vizinhas. Dessa forma, a codificação Gray é o esquema

de mapeamento ótimo em termos de BER para constelações de sinais SQAM [42].

Um esquema de mapeamento de bits para constelações TQAM foi proposto em [39],

e é intitulado nesta tese Mapeamento Iterativo de Linhas e Colunas (MILC). Esse

esquema também pode ser aplicado a constelações θ-QAM e apresenta desempenho

ótimo para θ > π/3.

Nesse método, os śımbolos da constelação são agrupados de forma que o conjunto

de śımbolos mais à esquerda da constelação (denotados coluna 1) têm seus bits mais

significativos igualmente definidos. O mesmo ocorre para seus vizinhos à direita (coluna

2) e assim o processo continua sucessivamente até que não restem mais śımbolos sem os

bits mais significativos mapeados. O mesmo processo ocorre para o mapeamento dos

bits menos significativos dos śımbolos situados na parte superior da constelação (linha

1) até os śımbolos da parte inferior. Dessa forma, o mapeamento dos śımbolos ocorre

de forma similar ao agrupamento de uma tabela, organizados em forma de linhas e

colunas. A Figura 2.5 apresenta um exemplo de mapeamento realizado com o uso da

técnica MILC em uma constelação θ-QAM com M = 16 e θ = π/3.

Como pode ser visto na figura, os bits menos significativos estão associados às

linhas e os mais significativos às colunas. É posśıvel ainda verificar na figura que o

mapeamento ilustrado não é perfeito (i.e., a distância de Hamming entre os pares de

śımbolos vizinhos não é unitária).

Dado que a codificação Gray não é posśıvel para constelações θ-QAM, há uma
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Figura 2.5: Constelação θ-QAM com M = 16 e θ = π/3, suas regiões de decisão e
mapeamento de śımbolos de acordo com o método MILC.

penalidade na BER do sistema. De forma a medir o grau de eficiência dos mapea-

mentos em constelações de śımbolos, Smith [43] propôs uma métrica para representar

a penalidade causada pelo mapeamento dos bits em constelações de sinais, chamada

de penalidade de codificação Gray (Gray Coding Penalty – GCP).

A GCP pode ser definida como o número médio de bits diferentes entre śımbolos

vizinhos, definido por [38]

GP =
1

M

M
∑

i=1

Gsi
p =

1

M

M
∑

i=1

N(si)
∑

j=1

Bd(si, sj)

N(si)
, (2.9)

em que si denota o i-ésimo śımbolo da constelação, Gsi
P representa a GCP do śımbolo

si, N(si) é o número de śımbolos vizinhos a si e Bd(si, sj) é o número de bits diferentes

entre si e seu vizinho sj. Uma constelação SQAM com mapeamento Gray perfeito

apresenta GP = 1.

Dado um valor de GCP (GP ) e o valor da SER do sistema (PS), a BER do sistema

pode ser avaliada aproximadamente por [38]

PB ⋍
GP

log2M
PS, (2.10)
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em que PS é a SER e PB é a BER do sistema. No entanto, nem sempre é posśıvel

utilizar a Equação 2.9 para avaliar a penalidade sofrida (em termos de BER) para

qualquer constelação θ-QAM, uma vez que os śımbolos vizinhos não contribuem da

mesma forma para a GCP (devido ao fato de os śımbolos vizinhos estarem localizados

a diferentes distâncias de um mesmo śımbolo).

Em [21] os autores apresentaram uma técnica alternativa para obter a aproximação

da BER para constelações θ-QAM, no qual consideraram que em altos valores de SNR

os erros ocorrem muito próximos aos limiares de cada região de decisão do receptor.

Assim, cada uma das integrais geradas para a avaliação da SER foi multiplicada (como

uma aproximação) pelo número correspondente de bits diferentes entre regiões de de-

cisão adjacentes. Dessa forma, esse método foi adaptado nesta tese considerando os

coeficientes revisados, apresentados em [40]. Portanto, a BER de sistemas θ-QAM

em canais AWGN (e considerando o uso do esquema de mapeamento MILC) pode

ser calculada por meio da Fórmula 2.8 com a mudança dos seguintes coeficientes:

c1 = 1/(2πM log2M), c3 = 2(
√
M − 1) e c6 = 4(

√
M − 2). Os demais coeficientes (c2,

c4 e c5), apresentados na Seção 2.2, permanecem inalterados.

Na Figura 2.6, a BER do esquema θ-QAM é apresentada. Como pode ser visto na

figura, a aproximação é precisa, mesmo para valores médios e baixos de SNR (apesar

da aproximação ser mais adequada para o uso com valores de SNR superiores a 15 dB).

Na avaliação foi utilizado o esquema de mapeamento MILC [39].
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Figura 2.6: BER aproximada de uma constelação θ-QAM para vários valores do ângulo
θ e M = 16 em um canal AWGN.
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É posśıvel verificar que o esquema TQAM (θ = π/3) nem sempre atinge uma BER

menor que aquela do esquema SQAM, como ocorre com a SER (o uso de constelações

TQAM só se torna mais vantajoso a partir de uma SNR em torno de 15 dB). Para

baixos valores de SNR (menores ou iguais a 10 dB) os esquemas SQAM apresentam

valores de BER menores que os obtidos com os outros esquemas θ-QAM, exibindo

diferenças da ordem de 10−2, como apresentado nas curvas relativas aos valores de

SNR de 5 e 10 dB na Figura 2.6 (Simulações). No entanto, é posśıvel verificar que a

diferença entre os valores de BER obtidos para diferentes valores de θ nas curvas de 5

e 10 dB não é significativa (só podendo ser verificada numericamente), permitindo que

qualquer outro valor do parâmetro θ seja adotado nesses casos (como θ = π/3).

Dessa forma, as constelações SQAM são ótimas quando os valores de SNR do canal

são baixos. Esse fato pode ser confirmado na Figura 2.7, que apresenta os valores

ótimos do ângulo θ (considerando a BER do sistema) para vários valores de SNR e de

ordem de modulação em canais AWGN. Pela figura é posśıvel verificar que os ângulos

ótimos dos sistemas (em relação à SER) sempre tendem a 60◦ (π/3), fazendo com que

as constelações TQAM sejam ótimas em elevados valores de SNR.
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Figura 2.7: Curvas para obtenção dos valores ótimos do ângulo θ (considerando a BER
do sistema) para vários valores de SNR e de ordem de modulação em canais AWGN.

Por possibilitarem o uso de codificação Gray perfeita, as constelações SQAM levam

vantagem sobre diversas constelações θ-QAM em termos de BER. No entanto, con-

forme pode ser observado na Figura 2.7, para altos valores de SNR, a BER mı́nima
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corresponde a um ângulo θ que tende a 60◦, enquanto que para baixos valores de SNR

a constelação ótima é a SQAM. Por outro lado, em valores intermediários de SNR, o

valor ótimo de θ deve ser selecionado com vistas a fornecer um melhor desempenho ao

sistema. Dessa forma, a seção a seguir apresenta uma nova expressão para a seleção

dinâmica do ângulo θ, a ser utilizada na adaptação dinâmica de θ.

2.4 Seleção do Valor Ótimo do Ângulo θ

Para obter o valor do ângulo ótimo a ser adotado é necessário empregar algoritmos

que determinem o valor de θ que minimize a BER do sistema. No entanto, o sistema

proposto precisa determinar o valor de θ periodicamente durante as transmissões, in-

viabilizando a utilização de algoritmos de otimização para esse fim (por conta de seu

longo tempo de execução). Por isso a obtenção do ângulo ótimo deve ser realizada com

técnicas mais eficientes. Assim, uma nova expressão para a obtenção do valor ótimo

de θ em função da SNR do canal é proposta.

Para estabelecer modelos que permitam obter o valor ótimo de θ é necessário uti-

lizar como base os valores obtidos pelo processo de otimização. Diversas técnicas de

interpolação e de ajuste de curvas podem ser adotadas para esse fim [44].

No entanto, aproximações para as curvas que representam o valor ótimo de θ em

termos da BER do sistema (Figura 2.7), em geral, podem ser bastante complexas.

Isso ocorre por conta da mudança brusca no valor do ângulo θ quando as constelações

SQAM deixam de ser ótimas.

Dessa forma, a função θ(γ), que representa o valor ótimo do ângulo θ para uma dada

SNR, é dividida em dois intervalos: (a) o primeiro, que se refere aos valores de SNR

cuja constelação SQAM é ótima; e (b) o segundo, representado por uma aproximação

anaĺıtica dos valores ótimos de θ. Dessa forma, diferentes expressões foram avaliadas

com o intuito de obter uma aproximação adequada.

Diferentes classes de funções transcendentais foram verificadas, mas não apresen-

taram um ajuste adequado em relação às curvas apresentadas na Figura 2.7. Assim,

polinômios e razões polinomiais de diferentes ordens foram avaliados para o ajuste

de curvas utilizando a técnica dos mı́nimos quadrados não lineares [45], obtendo-se a
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seguinte a expressão geral:

θ(γ) ∼=



















π/2, γ ≤ γS

a1γ
3 + a2γ

2 + a3γ + a4
γ3 + b1γ2 + b2γ + b3

· π

180
, γ > γS,

(2.11)

em que γS representa o valor de SNR a partir do qual as constelações SQAM deixam

de ser ótimas, e a1, a2, a3, a4, b1, b2 e b3 são os coeficientes da aproximação, obtidos

por meio da técnica dos mı́nimos quadrados. A Tabela 2.1 apresenta os valores desses

coeficientes, bem como do valor de γS obtidos para cada ordem de modulação.

Tabela 2.1: Valor de γS e dos coeficientes da aproximação de θ(γ).

M γS a1 a2 a3 a4 b1 b2 b3
16 13,7 60,89 -2070 26310 -125100 -33,12 399,1 -1782
64 19,8 59,24 -3951 90560 -691100 -67,09 1551 -12010
256 26,0 65,33 -1340 -77,5 -2,634 -14,39 -181,4 -73,71
1024 32,1 64,41 -1751 -81,19 -2,042 -20,96 -227,8 -55,67

No processo de obtenção dos coeficientes foi utilizado como critério a minimização

da raiz do erro médio quadrático (Root Mean Square Error – RMSE) [46]. Dessa forma,

foi posśıvel gerar boas aproximações para as curvas de θ(γ), confirmadas pelos baixos

valores de RMSE obtidos: 0,01861, 0,06662, 0,01089 e 0,02192, para M = 16, 64, 256

e 1024, respectivamente. A Figura 2.8 ilustra as aproximações obtidas.

Como pode ser visto na figura, a aproximação é precisa e, portanto, adequada para

utilização no sistema. Assim, com o uso da expressão proposta, é posśıvel obter o

valor ótimo do ângulo θ dinamicamente ao custo de um pequeno tempo de execução.

Uma avaliação foi conduzida para verificar qual o custo computacional relativo ao

cálculo da expressão e foi verificado que sua execução consome aproximadamente 0, 73

microsegundos (o desempenho foi medido considerando 108 execuções, com o código

escrito em linguagem C e em um computador com processador Intel Core i7 com 6 GB

de memória RAM).

A Figura 2.9 apresenta um comparativo entre a BER do sistema θ-QAM que utiliza

a Fórmula 2.11 para a obtenção do valor ótimo de θ e a BER de sistemas TQAM

(θ = π/3) e SQAM (θ = π/2). Conforme pode ser observado na figura, em baixos

valor de SNR, os três sistemas apresentaram desempenho similares, enquanto que em

altos valores de SNR a BER do sistema TQAM foi menor que a do SQAM (ganho de
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Figura 2.9: Comparativo entre a BER dos sistemas θ-QAM com o ângulo ótimo, com
θ = π/3 e θ = π/2.

0, 25 dB para uma BER de 2, 5× 10−5), e similar ao uso do ângulo ótimo. Além disso,

a curva do ângulo ótimo tende ao mesmo valor de BER do sistema TQAM em valores

elevados de SNR (visto que o ângulo ótimo se aproxima de π/3 com o aumento da

SNR). Por outro lado, em valores médios de SNR, os sistemas TQAM apresentaram

uma BER superior às demais. Para uma BER de 6, 82 × 10−2, o sistema TQAM
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apresentou uma perda de aproximadamente 0, 6 dB em relação aos outros sistemas.

Por fim, o uso do valor ótimo do ângulo θ no sistema gerou uma BER menor que os

demais esquemas, visto que a constelação ótima para cada valor de SNR é utilizada

pelo sistema. De modo geral, o ganho gerado pelo uso do ângulo ótimo foi pequeno,

fazendo com que todos os esquemas apresentassem desempenhos similares.

2.5 Considerações Finais

Este caṕıtulo discutiu os principais aspectos relativos às constelações θ-QAM, uma

famı́lia de esquemas paramétricos de modulação em quadratura. O θ-QAM repre-

senta uma generalização dos esquemas de modulação em quadratura, que inclui as

constelações SQAM e TQAM como casos especiais.

As expressões anaĺıticas para o cálculo da SER e da BER de constelações θ-QAM em

canais AWGN também foram apresentadas neste caṕıtulo. O estudo do desempenho

das constelações θ-QAM em canais AWGN constitui um requisito essencial para a

análise de desempenho desses sistemas em canais com desvanecimento, visto que as

expressões de SER e BER para este tipo de canal podem ser estendidas realizando suas

médias pela distribuição de probabilidade da SNR instantânea relativa ao modelo de

desvanecimento considerado.

Foi verificado que o uso do valor de θ = π/3 (TQAM) é adequado em altos valores

de SNR, enquanto que o valor de θ = π/2 (SQAM) apresenta um melhor desempenho

em baixos valores de SNR. Por outro lado, em valores intermediários de SNR, o valor

ótimo do ângulo θ varia no intervalo de π/3 a π/2.

O uso de constelações θ-QAM aumenta a flexibilidade dos sistemas de comunicações,

uma vez que fornece um novo parâmetro de configuração aos esquemas de modulação

em quadratura: o ângulo θ. A reconfiguração dinâmica do valor de θ de acordo com a

SNR do canal pode ser combinada com a utilização de sistemas adaptativos de forma

a reduzir as taxas de erro nas transmissões.

A obtenção do valor do ângulo ótimo das constelações θ-QAM pode ser feita por

adoção de algoritmos de otimização. Entretanto, esses algoritmos não podem ser em-

pregados durante a operação do sistema, por conta de seu elevado tempo de execução.

Assim, foi proposta neste caṕıtulo uma expressão anaĺıtica aproximada que pode ser

utilizada para obter o valor do ângulo ótimo das constelações θ-QAM com base no

valor da SNR média estimada.
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Caṕıtulo 3

Canais com Desvanecimento

Generalizado

O desvanecimento é um fenômeno que ocorre em canais de comunicação sem fio

devido aos múltiplos percursos que os sinais eletromagnéticos experimentam ao serem

transmitidos. Esse fenômeno causa flutuações na amplitude e na fase dos sinais de

rádio transmitidos, levando ao aumento da taxa de erro nos sistemas de comunicações

e à consequente redução de seu desempenho [7].

Diversas pesquisas foram desenvolvidas na área de comunicações com o intuito de

mitigar os efeitos do desvanecimento, como as técnicas de diversidade e de estimação

de canais. Dessa forma, modelos matemáticos que descrevam o comportamento e os

efeitos do desvanecimento em canais de comunicações móveis são necessários.

Diferentes modelos anaĺıticos foram propostos na literatura para caracterizar es-

tatisticamente as variações de amplitude dos sinais que trafegam em canais de comu-

nicações móveis, como os modelos Rayleigh, Hoyt, Rice, Weibull e Nakagami-m [42].

Cada um descreve, de forma suficientemente precisa, o comportamento estat́ıstico do

canal de comunicações sob determinadas circunstâncias.

A distribuição Rayleigh é frequentemente utilizada para modelar as variações na am-

plitude do sinal quando não existe linha de visada direta entre o transmissor e o recep-

tor. Essa distribuição também se aplica à caracterização da propagação de sinais refle-

tidos e refratados na troposfera, ionosfera e enlaces de rádio entre embarcações [42,47].

O modelo Hoyt (também conhecido como Nakagami-q) é utilizado para representar

os efeitos de enlaces de satélite sujeitos a fortes cintilações ionosféricas [47], podendo

também ser usado para representar enlaces em ambientes móveis. A distribuição Rice
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é adequada para modelar enlaces em que há uma componente de visada entre o trans-

missor e o receptor. Pode ainda ser utilizada para representar o desvanecimento em

microcélulas de ambientes urbanos e suburbanos e no interior de picocélulas [47]. En-

laces de satélite e de rádio entre embarcações podem também ser modelados com a

distribuição Rice.

O modelo Weibull é adequado para descrever o desvanecimento por múltiplos per-

cursos em sistemas de rádio móvel, particularmente os que operam na faixa de 800 a

900 MHz. Por fim, a distribuição Nakagami-m foi proposta como um modelo de des-

vanecimento generalizado para caracterizar o efeito dos múltiplos percursos em canais

móveis, apresentando um bom ajuste para dados coletados em ambientes prediais e

externos [48].

No entanto, em algumas circunstâncias, nenhuma das distribuições discutidas se

ajusta adequadamente aos dados experimentais (especialmente a cauda das distri-

buições), embora algumas possam apresentar um ajuste moderado [33]. Essa carac-

teŕıstica resulta do fato de que as distribuições de probabilidade citadas foram desen-

volvidas admitindo um espalhamento homogêneo da energia das ondas no ambiente em

que se propagam, que resulta da difusão aleatória dos sinais transmitidos.

A suposição de um espalhamento homogêneo é uma aproximação, uma vez que

as superf́ıcies são espacialmente correlacionadas, caracterizando um ambiente não ho-

mogêneo. A análise das caracteŕısticas dos campos de espalhamento homogêneos ge-

ralmente assume as seguintes premissas [49]:

• Um grande número de ondas parciais;

• As amplitudes das ondas parciais são idênticas;

• Não há correlação entre diferentes ondas parciais;

• Não há correlação entre a fase e a amplitude das ondas parciais;

• A distribuição de fase é homogênea no intervalo [0, 2π].

Assim, de acordo com o Teorema Central do Limite, para um número suficiente de

ondas espalhadas, a resposta do canal no tempo pode ser modelada por um processo

gaussiano complexo, em que as componentes do sinal são independentes entre si. O

conjunto de ondas que chega ao receptor é chamado cluster e suas caracteŕısticas

definem o comportamento da distribuição de probabilidade do desvanecimento.
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Com o intuito de caracterizar estatisticamente os ambientes de propagação não

homogêneos e de permitir uma maior flexibilidade na modelagem das flutuações do

desvanecimento em canais sem fio, Yacoub [33] propôs as distribuições κ-µ e η-µ, que

são completamente caracterizadas por parâmetros f́ısicos mensuráveis. Além disso, con-

forme discutido em [33], a versatilidade oferecida pelo uso dessas distribuições provê um

bom ajuste aos dados experimentais (particularmente para valores baixos da amplitude

do desvanecimento).

Nas distribuições κ-µ e η-µ os sinais recebidos são compostos por n clusters de ondas

se propagando em um ambiente não homogêneo. As fases das ondas espalhadas dentro

de cada cluster são aleatórias, com atrasos semelhantes. Entretanto, os atrasos tem-

porais entre ondas localizadas em diferentes clusters são considerados grandes. Nesta

tese, é dada ênfase à utilização da distribuição κ-µ. Uma descrição mais detalhada

dessa distribuição é apresentada a seguir.

3.1 A Distribuição κ-µ

A distribuição κ-µ é um modelo de desvanecimento generalizado que pode ser uti-

lizado para representar a variação em pequena escala do desvanecimento em condições

de linha de visada entre o transmissor e o receptor [33]. Nesse modelo é admitido que os

diversos clusters são compostos por ondas espalhadas com potências idênticas, porém

com cada cluster contendo uma componente dominante de potência arbitrária [33].

Com base na descrição do modelo f́ısico da distribuição, a envoltória R da distri-

buição κ-µ pode ser definida em termos de suas componentes em fase e em quadratura

como a seguir [33]

R2 =
n
∑

i=1

(Xi + pi)
2 +

n
∑

i=1

(Yi + qi)
2, (3.1)

em que Xi e Yi são processos aleatórios gaussianos independentes com médias E[Xi] =

E[Yi] = 0 e variâncias Var[Xi] = Var[Yi] = σ2, pi e qi são os valores médios das com-

ponentes em fase e em quadratura do i-ésimo cluster, respectivamente, e n representa

o número de clusters.
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A fdp da envoltória R do desvanecimento κ-µ é dada por

fR(r) =
2µ(1 + κ)

µ+1
2

r̂κ
µ−1
2 exp[κµ]

(r

r̂

)µ
exp

[

−µ(1 + κ)
(r

r̂

)2
]

Iµ−1

[

2µ
√

κ(1 + κ)
(r

r̂

)]

, r ≥ 0 (3.2)

em que r̂ =
√

E[R2] representa a raiz quadrada do valor médio quadrático (Root Mean

Square – RMS) de R e Iν(·) denota a função de Bessel modificada de primeiro tipo

e ordem ν [50, 8.431]. Os parâmetros κ e µ são responsáveis por definir o formato

da distribuição, com κ representando a razão entre a potência total das componentes

dominantes e a potência total das componentes espalhadas, ou seja

κ =

∑n
i=1(p

2
i + q2i )

2µσ
, (3.3)

e µ representando uma versão da variável n que assume valores reais, dada por

µ =
E2[R2]

Var[R2]

1 + 2κ

(1 + κ)2
. (3.4)

Diversos fatores estão relacionados à obtenção de valores não inteiros da variável

µ, entre os quais destacam-se [33]: (a) correlação não nula entre os clusters de compo-

nentes de multipercurso; (b) correlação não nula entre as componentes em fase e em

quadratura dentro de um cluster ; e (c) a natureza não gaussiana das componentes em

fase e em quadratura da envoltória do desvanecimento em cada cluster.

Definindo ρ = r
r̂
, a fdp da envoltória normalizada da distribuição κ-µ pode ser

escrita como

fP (ρ) =
2µ(1 + κ)

µ+1
2

κ
µ−1
2 exp[κµ]

ρµ exp
[

−µ(1 + κ)ρ2
]

Iµ−1

[

2µ
√

κ(1 + κ)ρ
]

, ρ ≥ 0. (3.5)

A distribuição κ-µ, como um modelo de desvanecimento generalizado, inclui alguns

dos principais modelos clássicos de desvanecimento, como as distribuições Rayleigh

(κ → 0, µ = 1), Rice (κ = K, µ = 1), Nakagami-m (κ → 0, µ = m) e Semi-Gaussiana

(κ → 0, µ = 0, 5). As Figuras 3.1(a) e 3.1(b) apresentam diversos formatos da fdp da

distribuição κ-µ considerando os valores fixos de µ = 0, 5 e κ = 1, 0, respectivamente.

Na Figura 3.1(a), o caso em que κ = 0 coincide com a distribuição Nakagami-m

com m = 0, 5, em que m é o parâmetro da distribuição. Na Figura 3.1(b), o caso em

que µ = 1 coincide com a distribuição Rice com parâmetro K = 1.
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Figura 3.1: Função densidade de probabilidade da envoltória normalizada da distri-
buição κ-µ para diferentes valores de µ e κ.

A partir da integração da fdp da distribuição κ-µ apresentada na Fórmula 3.5,

é posśıvel obter a Função Cumulativa de Probabilidade (FCP) da distribuição κ-µ,

apresentada em [33]

FP(ρ) =

ρ
∫

0

p(ζ)dζ = 1−Qµ

[

√

2κµ,
√

2(1 + κ)µρ
]

, (3.6)

27



em que Qν(a, b) =
∫∞
0
xν exp

(

−x2+a2

2

)

Iν−1(ax)dx é a função generalizada de Mar-

cum Q [51]. As Figuras 3.2(a) e 3.2(b) ilustram a FCP da distribuição κ-µ para os

valores de µ = 0, 5 e κ = 1, 0, respectivamente.
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Figura 3.2: Função cumulativa de probabilidade da envoltória normalizada da distri-
buição κ-µ para diferentes valores de µ e κ.

Yacoub, em [33], também desenvolveu uma expressão para o cálculo dos momentos

da variável aleatória ρ (que representa a amplitude do desvanecimento κ-µ norma-

lizada). Assim, o j-ésimo momento E[ρj] pode ser calculado utilizando a seguinte
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fórmula [33]

E[ρj] =
Γ(µ+ j/2) exp(−κµ)
Γ(µ) [(1 + κ)µ]j/2

1F1(µ+ j/2;µ;κµ), (3.7)

em que Γ(·) é a função gamma [52, 6.1.1] e 1F1(·; ·; ·) é a função hipergeométrica

confluente [52, 13.1.2]

3.2 Avaliação de Desempenho de Sistemas de Co-

municações Sujeitos ao Desvanecimento κ-µ

A análise de desempenho dos sistemas de comunicações comumente requer a uti-

lização da distribuição da SNR do canal. Para um canal sujeito ao desvanecimento

κ-µ, a SNR do sinal varia de acordo com a seguinte distribuição [33]

fγκ−µ(γ) =
µ(1 + κ)

µ+1
2 γ

µ−1
2

κ
µ−1
2 exp(κµ)γ̄

µ+1
2

exp

[

−µ(1 + κ)γ

γ̄

]

Iµ−1

[

2µ

√

κ(1 + κ)γ

γ̄

]

, γ ≥ 0, (3.8)

em que γ̄ representa a SNR média do canal e γ é a SNR instantânea dada por γ =

ρ2 Es

N0
= ρ2 Eb

N0
log2M , com Es e Eb representando, respectivamente, a energia média por

śımbolo e por bit da constelação de sinais utilizada na transmissão, M o número de

śımbolos da constelação, N0 a densidade espectral do rúıdo e ρ a amplitude normalizada

do desvanecimento.

Com base na distribuição da SNR do canal, Ermolova [53] desenvolveu uma ex-

pressão fechada para a função geratriz de momentos (Moment Generating Function –

MGF) da relação sinal-rúıdo de um canal com desvanecimento κ-µ. A MGF é uma

ferramenta útil para simplificar a análise de desempenho de sistemas de comunicações

sob desvanecimento. A MGF do desvanecimento κ-µ é dada por [53]

Mγκ−µ(s) =

(

µ(1 + κ)

µ(1 + κ) + sγ̄

)µ

exp

(

µ2κ(1 + κ)

µ(1 + κ) + sγ̄
− κµ

)

. (3.9)

Em [54] a MGF da SNR de canais κ-µ é utilizada para o cálculo da SER de sistemas

SQAM, enquanto que em [55] a MGF é utilizada para o cálculo da SER e da BER de

sistemas que utilizam um receptor de combinação por razão máxima (Maximum-Ratio

Combining – MRC). Dessa forma, considerando o uso da expressão deduzida em [55]
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para um receptor MRC com apenas um ramo (ou seja, sem diversidade), a SER de

sistemas θ-QAM em canais κ-µ pode ser calculada com a seguinte expressão:

Ps = c1c2

π+θ
2
∫

π−θ
2

Mγ

(

δ2 cosec2(Φ)
)

dΦ+ c1c
2
3

π−θ
∫

θ

Mγ

(

δ2 sec2
(

θ

2

)

sen2 (θ) cosec2 (Φ)

)

dΦ

+c1c4

π
∫

π−θ
2

Mγ

(

δ2 cosec2 (Φ)
)

dΦ+ c1c5

π+2θ
2
∫

π−θ
2

Mγ

(

δ2 cosec2 (Φ)
)

dΦ

+c1c6

π
∫

2θ

Mγ

(

4δ2 sen2 (Φ) cosec2 (Φ)
)

dΦ, (3.10)

em que c1, c2, c3, c4, c5 e c6 são constantes relacionadas à geometria da constelação

θ-QAM, cujos valores são apresentados na Seção 2.2.

A partir da Fórmula 3.10 foram gerados os gráficos da SER para diferentes valores

de κ-µ, com M = 16 e constelações θ-QAM (θ = π/3, TQAM). As curvas obtidas

podem ser vistas na Figura 3.3, e foram validadas com o uso de simulação de Monte

Carlo.

Pela análise das curvas apresentadas na Figura 3.3 é posśıvel notar que o aumento

dos valores dos parâmetros κ e µ tornam o desvanecimento menos severo, reduzindo

assim a SER do sistema. Esse fenômeno pode ser verificado quando tomada como

referência a curva κ = 1, 0 e µ = 0, 5, presente nas Figuras 3.3(a) e 3.3(b).

No entanto, o aumento do valor de µ causa uma maior redução na SER do sistema

que um aumento equivalente no valor de κ. Por exemplo, enquanto a curva κ = 1, 0 e

µ = 0, 5 (Figuras 3.3(a) e 3.3(b)) assume uma SER de 2, 51× 10−2, para uma SNR de

35 dB, o aumento do valor de κ para 2 (curva κ = 2, 0 e µ = 0, 5, Figura 3.3(a)) reduz

a SER do sistema para 1, 87 × 10−2. Por outro lado, o aumento de µ para 1, 5 (curva

κ = 1, 0 e µ = 1, 5, Figura 3.3(b)) faz com que a SER seja reduzida para 1, 15× 10−4.

Por fim, uma outra caracteŕıstica a ser verificada nas curvas é que há um bom ajuste

da curva teórica aos valores simulados.

3.3 Estimadores dos Parâmetros κ e µ

A estimação das caracteŕısticas do canal é uma importante funcionalidade nos siste-

mas de comunicações. Com essa funcionalidade é posśıvel adaptar o sistema ao estado
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Figura 3.3: Curvas da SER do sistema θ-QAM (θ = π/3) eM = 16, sob desvanecimento
κ-µ.

atual do canal, melhorando assim seu desempenho geral. Em [33] são apresentadas

expressões para os estimadores baseados em momentos dos parâmetros κ e µ.

O estimador de κ foi obtido substituindo a Fórmula 3.4 na Fórmula 3.7 para j = 6 e

realizando as manipulações algébricas necessárias, resultando na seguinte fórmula [33]

κ−1 =

√
2 (E [ρ4]− 1)

√

2E2 [ρ4]− E [ρ4]− E [ρ6]
− 2. (3.11)
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O parâmetro µ pode ser obtido substituindo o valor estimado de κ na Fórmula 3.4.

O desempenho dos estimadores varia de acordo com o número de amostras e com os

valores dos parâmetros κ e µ. Dessa forma, o desempenho dos estimadores foi avaliado

utilizando os gráficos de caixa apresentados na Figura 3.4. Os gráficos de caixa são

ferramentas adequadas para avaliar os estimadores, visto que eles representam grafi-

camente o valor mı́nimo das amostras, o quartil inferior (a região em que os primeiros

25% dos valores ordenados das amostras se concentram), a mediana das amostras, o

quartil superior (a região em que os últimos 25% dos valores ordenados das amostras

se concentram – os 75% das amostras) e o valor máximo das amostras. Foram utili-

zadas 107 amostras de desvanecimento no processo de estimação, com 31 estimações

realizadas com diferentes conjuntos de amostras.

1

2

3

4

5

κ µ

(a) κ = 1, 5, µ = 1, 75.

1

2

3

4

5

κ µ

(b) κ = 5, 0, µ = 0, 5.

Figura 3.4: Gráficos de caixa relativos aos valores estimados dos parâmetros do canal
κ e µ.

Conforme pode ser visto na Figura 3.4, as amostras estimadas do parâmetro µ

apresentaram uma baixa variação, ficando a maior parte das amostras concentradas

em torno das medianas (que ficaram próximas aos valores utilizados de fato do canal).

Por outro lado, a variação das amostras exibida na estimação do parâmetro κ foi

relativamente maior quando comparada ao parâmetro µ. Apesar disso, a maioria das

amostras ficou concentrada em torno do valor original do parâmetro do canal. Dessa

forma, para uma estimação mais precisa do valor de κ, um maior número de amostras

é necessário. Entretanto, o erro apresentado pelo estimador é tolerável, podendo ser

utilizado em um sistema de comunicações sem grandes perdas de desempenho.
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3.4 Considerações Finais

Neste caṕıtulo foram apresentados conceitos relativos à distribuição de desvane-

cimento κ-µ. Essa distribuição é caracterizada por parâmetros f́ısicos mensuráveis e

permite uma grande flexibilidade na modelagem das flutuações do desvanecimento em

canais sem fio.

A distribuição modela o comportamento de campos de espalhamento não homo-

gêneos, provendo um bom ajuste aos dados experimentais (particularmente para valores

baixos da amplitude do desvanecimento). Essa distribuição é utilizada para modelar o

desvanecimento dos canais sem fio na avaliação dos sistemas propostos nesta tese.

A distribuição κ-µ modela um desvanecimento de forma generalizada e pode ser uti-

lizada para representar a variação em pequena escala do desvanecimento em condições

de linha de visada entre o transmissor e o receptor. Ela inclui diversos modelos clássicos

de desvanecimento como casos especiais.

Além disso, neste caṕıtulo foi apresentada uma análise de desempenho de siste-

mas de comunicações θ-QAM sujeitos ao desvanecimento κ-µ, considerando diferentes

valores dos parâmetros do canal. Por fim, foram apresentados os estimadores dos

parâmetros do canal e uma avaliação de seus desempenhos.
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Caṕıtulo 4

Um Esquema de Modulação

Adaptativa Baseado em

Constelações θ-QAM

A crescente demanda por altas taxas de transmissão em comunicações sem fio requer

o desenvolvimento de técnicas que aumentem a eficiência espectral sem prejudicar a

confiabilidade dos sistemas de comunicações. A modulação adaptativa é uma técnica

que permite realizar transmissões robustas e espectralmente eficientes por meio da

mudança de parâmetros da transmissão de acordo com as flutuações no ganho do

canal [56–59].

Os parâmetros da transmissão comumente adaptados são a taxa e a potência de

transmissão. Nesta tese somente a adaptação da taxa de transmissão é considerada

(por meio da variação dinâmica da densidade das constelações de sinais), visto que

esta técnica não requer um incremento na potência de transmissão (especialmente em

canais com desvanecimento severo).

Na modulação adaptativa o receptor realiza a estimação ou a predição do valor da

SNR do canal e envia a informação de volta ao transmissor. A partir dessa informação

é posśıvel selecionar os parâmetros adequados e realizar a adaptação em ambos os

lados do sistema de comunicações [7]. O processo de estimação e da predição da SNR

é geralmente realizado com a transmissão periódica de śımbolos pilotos [60].

Em canais com desvanecimento rápido é dif́ıcil manter o transmissor e o receptor

atualizados em relação à SNR do canal. Isso ocorre porque existe um atraso de pro-

pagação entre o transmissor e o receptor e, em canais com variações de amplitude muito
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rápidas, muitas retransmissões das informações do canal seriam necessárias. Logo, os

sistemas de modulação adaptativa são adequados para utilização em canais com desva-

necimento lento [61]. É posśıvel considerar um canal com desvanecimento lento como

um canal AWGN com SNR variante no tempo de acordo com uma distribuição de

probabilidade do desvanecimento.

A flexibilidade proporcionada pelos esquemas θ-QAM constitui um importante as-

pecto a ser explorado em sistemas de comunicações e, em especial, nos sistemas de

modulação adaptativa. Este caṕıtulo apresenta o projeto e a avaliação de um esquema

de modulação adaptativa baseado em constelações θ-QAM. Nesse sistema, os esque-

mas de modulação em fase BPSK (Binary Phase Shift Keying) e QPSK (Quaternary

Phase Shift Keying) são utilizados em conjunto com as demais constelações da famı́lia

θ-QAM (que substituem as constelações M -QAM). Nesta proposta de tese é conside-

rada a utilização de um canal sujeito ao desvanecimento κ-µ em diferentes condições.

4.1 Modelo do Sistema

O modelo de sistema adotado é ilustrado no diagrama de blocos apresentado na

Figura 4.1. No sistema, os bits de entrada são modulados de acordo com um dos

esquemas previamente selecionados (BPSK, QPSK, θ-QAM com M = 16 ou M = 64).

A seleção desses esquemas é tomada a partir da SNR instantânea estimada do canal e

enviada pelo receptor de volta ao transmissor.

Seleção do

Esquema de

Modulação

Bits de

entrada

Transmissor

BPSK

QPSK

Demodulação

Receptor

Canal

canal

Estimação de

Bits de

saída

Canal de retorno

θ-QAM

M = 64

θ-QAM

M = 16 Seleção θ

γ̂(t)

s(t) r(t)

Seleção θ

Figura 4.1: Diagrama de blocos do sistema de modulação adaptativa baseado em cons-
telações θ-QAM.

Caso o esquema θ-QAM seja escolhido, o valor do ângulo θ deve ser definido pelo

sistema, o que pode ser feito de duas maneiras: (1) o valor do ângulo θ pode ser fixo
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e apenas um tipo de constelação θ-QAM é selecionada; ou (2) o valor ótimo de θ pode

ser definido dinamicamente a partir da SNR instantânea do canal. No decorrer deste

caṕıtulo, uma avaliação do uso de ambas as alternativas é realizada com o intuito de

verificar qual das duas apresenta o melhor desempenho.

No sistema é admitido que os esquemas de modulação são lineares, ou seja, a

adaptação da taxa de transmissão ocorre em múltiplos de taxa de śımbolo RS = 1/TS,

com TS representando o tempo de śımbolo. Além disso, considera-se que a modulação

utiliza pulsos de Nyquist ideais (sinc[t/TS]), o que implica uma largura de banda do

sinal definida por B = 1/TS.

O ganho do canal α(t) é variante no tempo e modelado por um processo aleatório

κ-µ estacionário em sentido amplo e ergódico na média. Além disso, o canal está sujeito

ao rúıdo AWGN n(t), com densidade espectral de potência N0/2 por dimensão. Dessa

forma, o sinal obtido no receptor pode ser expresso como

r(t) = α(t)s(t) + n(t),

r(t) = |α(t)|ejφ(t)s(t) + n(t). (4.1)

em que |α(t)| e φ(t) representam, respectivamente, o ganho de amplitude e o desvio de

fase do canal.

Dado que o sistema considera sincronismo de fase perfeito, o modelo do canal pode

ser reescrito como

r(t) = g(t)s(t) + n(t), (4.2)

em que g(t) = |α(t)|, com g(t) seguindo uma distribuição de probabilidade κ-µ. Basea-

do nesse modelo, a SNR instantânea do canal pode ser definida por γ(t) = PR(t)/N0B,

γ(t) ≥ 0, PR(t) = PT g
2(t) em que PT denota a potência média transmitida do sinal

(considerada unitária) e PR(t) é a potência instantânea recebida. Dado que g(t) é

estacionário, a distribuição de γ(t) é independente do tempo, sendo denotada por p(γ).

Para um modelo de canal κ-µ, p(γ) segue uma fdp dada pela Fórmula 3.8.

Após a estimação da SNR do canal γ̂(t), o receptor deve enviar o valor da SNR

estimada ao transmissor. Dessa forma, existe um atraso associado ao retorno dessa

informação, fazendo com que o transmissor conheça o valor estimado γ̂(t− tA), em que

tA representa o tempo de atraso do canal de retorno. Por simplicidade, é considerado

o atraso tA despreźıvel (i.e., tA ≈ 0 e, portanto, é considerado que γ̂(t − tA) = γ̂(t)),

que o canal de retorno não introduz erros no valor de γ̂(t) e que a SNR do canal
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é perfeitamente estimada (i.e., γ̂(t) = γ(t)). Maiores informações sobre o impacto

do atraso do retorno no desempenho da modulação adaptativa podem ser obtidas

em [7, p. 300].

A partir da SNR estimada, o sistema modifica sua taxa de transmissão RB(t). Isso

é realizado pela mudança da ordem da constelação de sinais em um dado instante de

tempoM(t). Logo, para um dado esquema de modulaçãoM -ária selecionado no tempo

t, a taxa de transmissão pode ser definida como

RB(t) = [log2M(t)]RS =
log2M(t)

TS
= B log2M(t) bits/s, (4.3)

em que RS = B = 1
TS
, dado que pulsos ideais de Nyquist foram considerados.

É posśıvel definir a eficiência espectral de um esquema de modulação M -ária como

ξ =
RB(t)

B
=
B log2M(t)

B
= log2M(t) bits/s/Hz. (4.4)

Dessa forma, na modulação adaptativa, a taxa de transmissão torna-se função da

SNR do canal. Por questões de simplicidade da notação, adota-se a variável γ para

representar o valor da SNR estimada em um dado instante de tempo, ou seja, γ = γ(t).

4.2 Esquema de Modulação Adaptativa Baseado em

Constelações θ-QAM

No esquema de modulação adaptativa, o número de śımbolos binários da cons-

telação de sinais é modificado de forma a manter a BER abaixo de um limiar máximo

pré-definido. Entretanto, a mudança da densidade de pontos da constelação afeta

diretamente a eficiência espectral do sistema, tornando necessária uma avaliação do

desempenho do mecanismo de adaptação do esquema de modulação.

A escolha da constelação de sinais é baseada na definição de N regiões de decisão

(ou regiões de desvanecimento), Ri = [γi, γi+1), i = 0, ..., N − 1, em que γi representa

os limiares das regiões de decisão definidos para atingir um determinado desempenho

(em termos de BER), γN = ∞ e γ0 ≥ 0. Uma constelação com Mi śımbolos é utilizada

pelo sistema sempre que γ ∈ Ri (i.e., o valor da SNR instantânea esteja contido na

região i), com eficiência espectral dada por log2(Mi) bits/s/Hz. A definição das regiões

de decisão deve ser baseada em limiares obtidos a partir da BER dos esquemas de
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modulação em canais AWGN.

As duas medidas de desempenho mais importantes dos esquemas de modulação

adaptativa são a eficiência espectral média e a BER média [62]. A eficiência espectral

média é dada por [59, 63]

ξ̄ =
N−1
∑

i=0

ki

γi+1
∫

γi

p(γ)dγ, (4.5)

em que ki representa o número de bits por śımbolo para o i-ésimo esquema de mo-

dulação (utilizado quando γi ≤ γ < γi+1) e p(γ) é a fdp da SNR instantânea do

canal γ, definida pela Fórmula 3.8 para o desvanecimento κ-µ.

O desempenho médio em termos da BER para o sistema proposto pode ser calculado

utilizando a seguinte expressão [59, 63]

BER =
1

ξ̄

N−1
∑

i=0

ki

γi+1
∫

γi

BERi(γ)p(γ)dγ, (4.6)

em que BERi(γ) é a função de BER do i-ésimo esquema de modulação em canais

AWGN e para a SNR recebida γ, ponderada pela distribuição de probabilidade do

desvanecimento p(γ).

O desempenho médio do sistema de modulação adaptativa depende da escolha dos

limiares de decisão γi. Esses limiares devem ser cuidadosamente determinados de forma

a garantir que o sistema continue operando abaixo de um determinado valor máximo de

BER estabelecido. Os limiares podem ser obtidos pela inversão numérica das funções

de BER dos esquemas de modulação utilizados, conforme a seguir:

γi = BER−1
i (ba), (4.7)

em que BER−1
i (·) representa a inversa da função de BER do i-ésimo esquema de mo-

dulação em canais AWGN (cujos valores podem ser obtidos numericamente) e ba é

o limiar máximo de BER para o esquema de modulação adaptativa (denotado BER

alvo).

Quanto menores os valores dos limiares de decisão, maior a eficiência espectral e,

consequentemente, a vazão do sistema (dado que esquemas de alta ordem são seleciona-

dos mais frequentemente pelo sistema). Por outro lado, valores maiores atribúıdos aos
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limiares de decisão implicam valores menores de BER para o esquema de modulação

adaptativa, ao custo de uma menor eficiência espectral [64] (pois esquemas de baixa

ordem são selecionados mais frequentemente).

A transmissão de dados durante peŕıodos de forte desvanecimento (causando uma

redução na SNR média do sistema), mesmo com uma taxa de dados reduzida, pode

levar à degradação do desempenho do sistema de modulação adaptativa. Assim, o

desempenho do sistema de modulação adaptativa pode ser melhorado se for permitida a

ocorrência de indisponibilidade no sistema (i.e., a interrupção das transmissões durante

os peŕıodos de baixos valores de SNR).

Em um sistema com indisponibilidade é definido um valor mı́nimo de SNR para

que as transmissões ocorram com uma determinada taxa (denominada SNR de corte,

γ0). Caso o valor da SNR seja menor que γ0, o sistema interrompe as transmissões

para evitar a ocorrência de altas taxas de erro de bit. No entanto, a suspensão das

transmissões reduz a eficiência espectral média. Durante a indisponibilidade do sistema,

śımbolos pilotos continuam sendo transmitidos periodicamente a fim de permitir que

o sistema continue avaliando a SNR e identifique quando as transmissões devem ser

retomadas.

A probabilidade de indisponibilidade do sistema, relativa a γ0, pode ser definida

como [7]

P0 = Prob(γ < γ0) =

γ0
∫

0

p(γ)dγ, (4.8)

= 1−Qµ

[

√

2κµ,
√

2(1 + κ)µγ0

]

, (4.9)

em que γ0 representa a SNR mı́nima necessária para um desempenho aceitável do

sistema e Qν(a, b) =
∫∞
0
xν exp

(

−x2+a2

2

)

Iν−1(ax)dx é a função generalizada de Mar-

cum Q [51].

No sistema proposto, com base no valor da SNR estimada γ̂ (enviada pelo receptor)

e nos perfis de desempenho definidos (i.e., conjunto de regiões de decisão para uma

dada BER alvo), o sistema determina qual esquema de modulação deve ser utilizado:

BPSK, QPSK ou θ-QAM (M = 16 ou 64). O sinal a ser transmitido é então modulado

com o esquema selecionado na etapa anterior para transmissão por meio do canal

de comunicações. No entanto, caso o esquema θ-QAM seja selecionado, uma etapa

adicional de seleção do valor de θ é necessária antes da transmissão (que conforme
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discutido pode utilizar um valor fixo ou dinamicamente definido de acordo com a

SNR). Após chegar ao receptor, o sinal segue para demodulação e posterior detecção.

O demodulador utiliza a última informação de estimação de canal dispońıvel (e, caso

necessário, a última informação do ângulo θ) na recepção do sinal. A avaliação do

esquema de modulação adaptativa é descrita nas seções a seguir.

4.2.1 BER de Sistemas θ-QAM com Adaptação Dinâmica do

Ângulo θ

Conforme discutido na Seção 2.4, a adaptação dinâmica do ângulo θ fornece ganhos

ao sistema de comunicações em valores médios e elevados de SNR, visto que o desem-

penho ótimo do sistema só é alcançado com o uso de diferentes valores de θ em função

da SNR. Portanto, foi mostrado que os esquemas TQAM e SQAM não são ótimos para

qualquer valor de SNR.

No entanto, no esquema de modulação adaptativa, os esquemas θ-QAM somente

são selecionados se o valor da SNR instantânea for compat́ıvel com as regiões de decisão

desses esquemas. Dessa forma, é necessário avaliar os ganhos providos pela utilização

do recurso de adaptação dinâmica do ângulo θ em relação ao uso de um valor fixo de

θ (no caso, 60◦ – TQAM).

Visto que as constelações θ-QAM são selecionadas mais frequentemente em altos

valores de SNR, a avaliação de ambos os esquemas (θ-QAM adaptativa e TQAM) é

realizada nessa região de decisão. As curvas de BER obtidas com o uso de constelações

SQAM e θ-QAM adaptativas, para diferentes ordens de modulação (M = 16, 64, 256

e 1024) em canais AWGN, são ilustradas na Figura 4.2.

Como pode ser observado na Figura 4.2, o ganho proporcionado pela adaptação

dinâmica do ângulo θ, quando comparado ao sistema SQAM, foi de aproximadamente

0, 3 dB para todas as ordens de modulação (em relação aos maiores valores de SNR de

cada gráfico). Por outro lado, o ganho do sistema adaptativo em relação ao uso de um

esquema TQAM fixo foi pequeno, sendo impercept́ıvel nos gráficos (aproximadamente

0, 04 dB), e tendendo a ser reduzido ainda com o aumento da SNR (visto que o esquema

θ-QAM adaptativo passa a utilizar constelações TQAMmais frequentemente em valores

elevados de SNR).

Em ambos os esquemas, a técnica de mapeamento em forma de linhas e colunas

proposta em [39] (e descrita na Seção 2.3.1) foi utilizada. Além disso, é importante
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Figura 4.2: Comparativo entre a BER dos sistemas θ-QAM adaptativo, TQAM e
SQAM em função da SNR do canal e da ordem das constelações, em canais AWGN.

notar que o uso do esquema θ-QAM adaptativo não afeta a eficiência espectral em

relação aos esquemas sem adaptação (TQAM e SQAM).

Por fim, os esquemas θ-QAM adaptativo e TQAM foram empregados no sistema

de modulação adaptativa com o intuito de avaliar os ganhos de desempenho proporcio-

nados pelo uso dessas constelações em substituição às constelações SQAM, conforme é

apresentado na seção a seguir.

4.2.2 Avaliação de Desempenho e Resultados

De forma a verificar o impacto causado pela adoção de constelações θ-QAM em

sistemas de modulação adaptativa, experimentos foram conduzidos substituindo as

constelações 16-QAM e 64-QAM por suas versões θ-QAM equivalentes (com a variação

dinâmica do ângulo θ e com o ângulo θ fixo). Assim, foram realizadas simulações e ava-

liações numéricas considerando os cenários com e sem a presença de indisponibilidade

no sistema.
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Diferentes perfis de desempenho foram projetados para a avaliação, cada um asso-

ciado a um valor máximo de BER. Os limiares de decisão foram obtidos pela inversão

numérica das funções de BER dos esquemas de modulação em canais AWGN (a in-

versão foi realizada com o uso do algoritmo de busca Simplex de Nelder-Mead [41]). Em

cada experimento foram obtidos os valores médios (teóricos e simulados) da BER e da

eficiência espectral do sistema para transmissão em um canal sujeito a desvanecimento

κ-µ plano.

Quatro esquemas de modulação foram utilizados pelo mecanismo de adaptação:

BPSK, QPSK e θ-QAM com M = 16 e M = 64 (os dois últimos foram avaliados

utilizando a adaptação do ângulo ótimo θ e o valor fixo de θ = π/3 – TQAM). A

Tabela 4.1 apresenta os parâmetros dos quatro esquemas de modulação adotados na

análise.

Tabela 4.1: Parâmetros relativos aos quatro esquemas de modulação adotados.

Tipo de modulação Mj Região de decisão Eficiência espectral
Sem transmissões – 0 ≤ γ < γ0 0 bit/s/Hz

BPSK 2 γ0 ≤ γ < γ1 1 bit/s/Hz
QPSK 4 γ1 ≤ γ < γ2 2 bits/s/Hz
θ-QAM 16 γ2 ≤ γ < γ3 4 bits/s/Hz
θ-QAM 64 γ ≥ γ3 6 bits/s/Hz

Os valores de γ0, γ1, γ2 e γ3 são definidos com base em valores máximos de BER es-

tabelecidos para o sistema de comunicações. Além disso, o sistema também foi avaliado

quando existe probabilidade de indisponibilidade (i.e., γ0 > 0). Nesse caso, sempre que

a SNR estimada estiver na região 0 ≤ γ < γ0, o sistema não realiza transmissões, mas

deve continuar transmitindo śımbolos pilotos periodicamente, com vistas a continuar

a estimação da SNR e assim descobrir quando retomar as transmissões.

Para delimitar as regiões de decisão é necessário realizar uma análise das curvas

de taxa de erro de bit dos esquemas de modulação adotados e sua inversão numérica.

Dessa forma, assumindo um canal com desvanecimento lento (de maneira a manter uma

envoltória de desvanecimento quase constante durante a transmissão de um śımbolo),

o desempenho médio do sistema pode ser calculado com o uso das funções de BER

para canais AWGN (considerando a SNR variante no tempo) [61].

No cenário de transmissão sem indisponibilidade foram projetados três perfis de

desempenho, cada um associado a um valor máximo de BER pré-definido (10−2, 10−3

e 10−4). Baseado no valor alvo de BER de cada perfil e considerando que não há
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indisponibilidade (i.e. γ0 = 0), os limiares de decisão apropriados foram definidos. A

configuração utilizada em cada perfil é apresentada na Tabela 4.2.

Tabela 4.2: Perfis de desempenho para um sistema sem indisponibilidade.

Perfil BER alvo γ0 γ1 γ2 γ3
Perfil 1 10−2 0,000 7,310 13,893 19,715

Perfil 2 10−3 0,000 9,782 16,517 22,523

Perfil 3 10−4 0,000 11,382 18,206 24,278

Cada perfil gera um desempenho diferente em termos de BER e eficiência espectral.

A Figura 4.3(a) apresenta as curvas da BER média do sistema de modulação adaptativa

que usa constelações θ-QAM, TQAM e SQAM sujeitos ao desvanecimento κ-µ, com

κ = 0, 0 e µ = 1, 0 (equivalente a um canal Rayleigh).

Não houve diferença significativa em termos da BER do sistema quando compa-

rado o uso de constelações θ-QAM e TQAM. Isso se deve ao fato das constelações

θ-QAM tornarem-se constelações TQAM quando considerados valores elevados de SNR

(a região em que são selecionadas). No entanto, o uso de constelações θ-QAM propor-

cionou ganhos ao sistema quando comparado à utilização de constelações SQAM.

Pela análise da figura é posśıvel verificar que os ganhos obtidos pelos sistemas

θ-QAM e TQAM em relação ao SQAM são de 0, 6081 dB (“Perfil 2”) e 0, 4257 dB

(“Perfil 3”), quando tomados como referência os valores de BER de 1, 8× 10−5 e 5, 0×
10−6, respectivamente. Por outro lado, o “Perfil 1” não apresenta ganho aparente pelo

uso de constelações θ-QAM, visto que essas constelações só exibem ganhos significativos

em baixos valores de BER [21].

Além disso, em baixos valores de SNR, o sistema de modulação adaptativa ultra-

passa os valores máximos de BER definidos para cada perfil. Isso ocorre porque o

sistema projetado não considera a ocorrência de indisponibilidade, fazendo com que o

sistema continue transmitindo mesmo em condições de canal muito adversas.

A variação dinâmica dos esquemas de modulação faz com que a eficiência espectral

média do sistema varie de acordo com a SNR do canal, conforme as curvas relativas aos

diferentes perfis de desempenho, apresentadas na Figura 4.3(b). É posśıvel observar na

figura que a eficiência espectral média nos cenários mostrados nunca é nula, visto que

o sistema não interrompe suas transmissões, mesmo com condições adversas do canal

(por conta da ausência de indisponibilidade no sistema).

Por outro lado, para realizar a avaliação do sistema de modulação adaptativa com
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Figura 4.3: Desempenho do sistema de modulação adaptativa sem indisponibilidade
baseado em constelações SQAM e θ-QAM em canais κ-µ (κ = 0, 0, µ = 1, 0, equivalente
a um canal Rayleigh).

indisponibilidade, foram definidos os perfis de desempenho apresentados na Tabela 4.3.

É posśıvel verificar que nenhuma transmissão ocorre quando a SNR assume valores

menores que o valor de γ0 relativo a cada perfil de desempenho.

Um importante aspecto a ser observado é que a existência de indisponibilidade no

sistema aumenta os ganhos obtidos pelo uso de constelações θ-QAM (uma vez que a
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Tabela 4.3: Perfis de desempenho para um sistema com indisponibilidade.

Perfil BER alvo γ0 γ1 γ2 γ3
Perfil 1 10−2 4,3232 7,310 13,893 19,715

Perfil 2 10−3 6,7895 9,782 16,517 22,523

Perfil 3 10−4 8,3983 11,382 18,206 24,278

presença de indisponibilidade reduz a BER média do sistema), conforme apresentado

na Figura 4.4. Dessa forma, houve um incremento nos ganhos obtidos pelo “Perfil 2” e

pelo “Perfil 3”, que apresentaram ganhos de até 2, 5 dB e 4, 6 dB, respectivamente, em

relação aos valores de BER de 1, 4× 10−5 e 3, 6× 10−6. Além disso, da mesma forma

que ocorreu com o sistema sem indisponibilidade, o “Perfil 1” não apresentou ganhos

pelo uso de constelações θ-QAM.

Um aspecto importante a ser observado na Figura 4.4(a) é que, devido à ocorrência

de indisponibilidade no sistema, a BER média permanece sempre abaixo dos valo-

res máximos definidos para cada perfil. Além disso, é posśıvel verificar que as curvas

apresentadas exibem um comportamento at́ıpico para curvas de BER, pois não são mo-

notonicamente decrescentes. Nesse caso, o crescimento na BER que ocorre no intervalo

de 15 a 22, 5 dB resulta do fato de que, nesses valores de SNR, o uso de constelações

θ-QAM com M = 16 começa a se tornar mais frequente que o uso de constelações

QPSK, levando a um aumento na BER média do sistema. É posśıvel verificar ainda

que a eficiência espectral do sistema é reduzida para baixos valores de SNR (causado

pela presença de indisponibilidade), conforme ilustrado na Figura 4.4(b).

Os sistemas projetados foram avaliados em duas condições de desvanecimento: (a)

em condições de desvanecimento t́ıpico (κ = 1, 5, µ = 1, 75), cujos valores foram ba-

seados nos fornecidos em [65], e (b) em condições de desvanecimento severo (κ = 0, 1,

µ = 0, 25), cujos valores dos parâmetros foram determinados a partir da redução ar-

bitrária de κ e µ do modelo de desvanecimento t́ıpico. As curvas de BER média

obtidas para o cenário de desvanecimento severo são apresentadas na Figura 4.5(a),

enquanto as curvas de eficiência espectral média (neste mesmo cenário) são apresenta-

das na Figura 4.5(b). Ambas avaliações foram realizadas sem considerar a ocorrência

de indisponibilidade no sistema. Para permitir a comparação com as curvas apresen-

tadas anteriormente, os mesmos perfis de desempenho mostrados na Tabela 4.2 foram

adotados.

A partir da análise da Figura 4.5(a) é posśıvel verificar que não houve diferença
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(b) Eficiência espectral.

Figura 4.4: Desempenho do sistema de modulação adaptativa com indisponibilidade
baseado em constelações SQAM e θ-QAM em canais κ-µ (κ = 0, 0, µ = 1, 0, equivalente
a um canal Rayleigh).

percept́ıvel entre o uso das constelações SQAM, TQAM e θ-QAM em nenhum dos

cenários. Isso ocorre por conta do severo desvanecimento do canal, que faz com que

as constelações de baixa ordem (BPSK e QPSK) sejam frequentemente selecionadas.

Além disso, os perfis “Perfil 2” e “Perfil 3” apresentaram desempenho semelhante, visto

que a frequência de seleção dos esquemas BPSK e QPSK foi similar.
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Figura 4.5: Desempenho do sistema de modulação adaptativa sem indisponibilidade
baseado em constelações SQAM e θ-QAM em canais κ-µ (κ = 0, 1, µ = 0, 25).

A seleção frequente de esquemas de baixa ordem no sistema de modulação adapta-

tiva pode ser confirmada pela observação das curvas de eficiência espectral média do

sistema (Figura 4.5(b)). Diferentemente da Figura 4.3(b), cujas curvas se aproximam

da eficiência espectral máxima de 6 bits/s/Hz para uma SNR de 35 dB, as curvas do

cenário de desvanecimento severo apresentam uma baixa eficiência espectral devido às

caracteŕısticas do canal.
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A presença de indisponibilidade reduz a BER média do sistema, mas também reduz

sua eficiência espectral média, especialmente em baixos valores de SNR (i.e., abaixo

do valor da SNR de corte), conforme pode ser observado nas Figuras 4.6(a) e 4.6(b),

respectivamente.
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Figura 4.6: Desempenho do sistema de modulação adaptativa com indisponibilidade
baseado em constelações SQAM e θ-QAM em canais κ-µ (κ = 0, 1, µ = 0, 25).

A diferença entre os valores de SNR de corte dos perfis “Perfil 2” e “Perfil 3” no

cenário com indisponibilidade fez com que as curvas de BER média (apresentadas na
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Figura 4.6(a)) apresentassem uma diferença maior entre si quando comparados com

o cenário sem indisponibilidade (Figura 4.5(a)). Além disso, um ganho de aproxima-

damente 4, 7 dB (para uma BER aproximada de 7, 5 × 10−6) foi obtido com o “Perfil

3”. Esse ganho se deve ao uso de constelações θ-QAM (e TQAM) em relação ao

uso de constelações SQAM (ganho que fica mais significativo com a redução da BER

média do sistema). Por fim, pode ser observado na Figura 4.6(b) que devido às severas

caracteŕısticas do desvanecimento o sistema de modulação adaptativa não alcança a

eficiência espectral máxima de 6 bits/s/Hz.

Por outro lado, em um cenário de desvanecimento t́ıpico (κ = 1, 5, µ = 1, 75), as

taxas médias de erro de bit do sistema são reduzidas quando comparadas a um cenário

de desvanecimento severo. Além disso, a eficiência espectral média é aumentada, visto

que constelações de alta ordem são selecionadas com mais frequência. As curvas da

BER média do sistema sem indisponibilidade, sob desvanecimento t́ıpico, são mostradas

na Figura 4.7(a), enquanto suas curvas de eficiência espectral média são apresentadas

na Figura 4.7(b).

Ganhos de aproximadamente 0, 6 dB e 1, 2 dB, para os valores de BER de 2, 1 ×
10−6 e 1 × 10−6, respectivamente, são alcançados pelo uso de constelações θ-QAM e

TQAM. Da mesma forma que ocorreu com as demais avaliações, não houve diferença

significativa pelo uso do recurso de adaptação dinâmica do ângulo θ em relação ao uso

do valor fixo de θ = π/3 (TQAM).

Dada a melhoria das condições do canal, o sistema de modulação adaptativa realizou

um maior aproveitamento da capacidade do canal, enquanto a BER média é reduzida.

No entanto, por conta da ausência de indisponibilidade, a BER média supera os valores

de limiares máximos de cada perfil de desempenho. Esse problema não ocorre em

sistemas com a presença de indisponibilidade, conforme pode ser visto nos gráficos

ilustrados na Figura 4.8(a). A indisponibilidade no sistema reduz a eficiência espectral

média (principalmente nos valores de SNR menores que o valor de corte), conforme

apresentado na Figura 4.8(b).

As curvas de BER e eficiência espectral com indisponibilidade (Figura 4.8) são

bastante similares às suas versões sem indisponibilidade (Figura 4.7), com exceção

dos valores abaixo da SNR de corte. Além disso, os ganhos alcançados pelo uso de

constelações θ-QAM e TQAM foram equivalentes aos obtidos pelo sistema sem indis-

ponibilidade.

Por fim, é importante ressaltar que a pequena diferença existente entre os valores
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(b) Eficiência espectral.

Figura 4.7: Desempenho do sistema de modulação adaptativa sem indisponibilidade
baseado em constelações SQAM e θ-QAM em canais κ-µ (κ = 1, 5, µ = 1, 75).

simulados e teóricos presente nos gráficos relativos às constelações θ-QAM se deve ao

erro de aproximação existente na expressão utilizada para o cálculo da BER desses

sistemas. No entanto, ainda assim foi posśıvel utilizar essa expressão para avaliar

o desempenho obtido com o uso de constelações θ-QAM em sistemas de modulação

adaptativa.
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Figura 4.8: Desempenho do sistema de modulação adaptativa com indisponibilidade
baseado em constelações SQAM e θ-QAM em canais κ-µ (κ = 1, 5, µ = 1, 75).

4.3 Considerações Finais

Os esquemas de modulação adaptativa são uma alternativa para aumentar a efi-

ciência espectral dos sistemas de comunicações, considerando restrições na BER média.

O desempenho do sistema está diretamente associado aos esquemas de modulação

adotados e às regiões de decisão definidas para sua operação.
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Este caṕıtulo apresentou uma análise de um sistema de modulação adaptativa ba-

seado em constelações θ-QAM. No sistema proposto, os esquemas BPSK e QPSK

são utilizados em conjunto com as constelações θ-QAM (para valores de M = 16 e

64), podendo ser estendido para sistemas com ordens de modulação superiores (como

M = 256 e 1024). Pela análise realizada foi constatado que as constelações θ-QAM

permitem ganhos ao sistema em altos valores de SNR, que variam de acordo com a

SNR média do canal e com a presença (ou ausência) de indisponibilidade.

O desempenho do sistema foi avaliado considerando a utilização de constelações

θ-QAM com o θ ótimo e com um valor fixo de θ = π/3 (TQAM). Após a avaliação,

foi verificado que o uso do valor fixo de θ é mais adequado ao sistema de modulação

adaptativa que a adaptação dinâmica ao valor ótimo de θ. Essa conclusão se deve a

dois aspectos: (a) a complexidade extra adicionada pelo recurso de adaptação dinâmica

do ângulo θ; e (b) após a avaliação da BER do sistema, verificou-se que os ganhos

proporcionados pelos dois esquemas (θ ótimo e fixo) são equivalentes.

A avaliação realizada neste caṕıtulo considerou um canal modelado com desvaneci-

mento κ-µ em um cenário equivalente ao desvanecimento Rayleigh (κ = 0, 0, µ = 1, 0),

um cenário de desvanecimento severo (κ = 0, 1, µ = 0, 25) e um cenário de desvaneci-

mento t́ıpico (κ = 1, 5, µ = 1, 75). Foi verificado que, em cenários de desvanecimento

severo, a eficiência espectral do sistema é bastante prejudicada. Ainda assim, as ta-

xas de erro são altas quando comparadas ao cenário equivalente ao desvanecimento

Rayleigh. Por outro lado, a melhoria das condições do canal (em um cenário de desva-

necimento t́ıpico) não somente aumenta a eficiência espectral do sistema, como causa

uma redução na sua BER média.

Uma forma de reduzir a BER média do sistema de modulação adaptativa é permitir

sua indisponibilidade. Pode ser verificado que as perdas na eficiência espectral média do

sistema, causadas pela presença da indisponibilidade, afetam mais significativamente

baixos valores de SNR (abaixo da SNR de corte). Essa redução no desempenho do

sistema é aceitável, especialmente se o sistema estiver sujeito a um desvanecimento

severo ou caso os limiares de BER máxima sejam fortemente restritivos.
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Caṕıtulo 5

Diversidade de Modulação em

Canais com Desvanecimento

Nakagami-m

Recentemente, diversos métodos têm sido propostos com o intuito de combater os

efeitos do desvanecimento nos sistemas de comunicação sem fio. Entre eles merecem

destaque as técnicas de diversidade [1–4].

Basicamente, as técnicas de diversidade consistem em aproveitar a redundância do

sinal transmitido para o receptor. Exemplos t́ıpicos de técnicas de diversidade são a

diversidade temporal, a diversidade em frequência e a diversidade espacial [66]. Além

dessas, uma outra importante técnica de diversidade proposta na literatura consiste

em introduzir redundância pela escolha criteriosa do ângulo de referência de uma cons-

telação de sinais combinada com o entrelaçamento independente das componentes dos

śımbolos a serem transmitidos [22,23]. Nesta tese essa técnica é denominada diversidade

de modulação (DM) [24,25], porém ela também é conhecida por outras denominações,

como rotação de constelações [27–29,67] e diversidade de espaço de sinais [30–32].

O esquema de DM permite melhorar o desempenho de sistemas de comunicação

sujeitos ao desvanecimento, podendo ser aplicado a esquemas de modulação bidimensio-

nais [24]. Esse esquema foi avaliado considerando o uso de constelações M -PSK [30] e

M -QAM [25] com diversos modelos de canal, como Rayleigh [32], Rice [68] e Nakagami-

m [67].

O cálculo aproximado da SEP e da BEP do sistema de DM e a otimização dos

parâmetros da DM são normalmente baseados no cálculo da probabilidade de erro
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par a par (Pairwise Error Probability – PEP). Expressões fechadas e exatas para a

PEP de sistemas de DM em canais Nakagami-m são relatadas em [29] e [67]. No

entanto, essas expressões são complexas, requerendo técnicas mais eficientes para seu

cálculo (mantendo uma precisão adequada). Dessa forma, neste caṕıtulo, uma nova

aproximação para a expressão da PEP de sistemas de DM em canais Nakagami-m é

proposta.

Este caṕıtulo também aborda os principais conceitos relativos à técnica de DM,

bem como são apresentadas e comparadas outras aproximações propostas na litera-

tura. A avaliação de desempenho desse esquema é realizada considerando o uso de

constelações θ-QAM com diferentes valores de θ, como π/3 (TQAM) e π/2 (SQAM),

casos especiais destas constelações. Por fim, uma aplicação para a expressão da PEP

proposta para sistemas de DM em canais Nakagami-m é apresentada, e um sistema

h́ıbrido que incorpora a técnica de DM ao sistema de modulação adaptativa é proposto,

e seu desempenho é avaliado.

5.1 Diversidade de Modulação

O desempenho de sistemas de comunicações móveis pode ser significativamente

melhorado pelo uso da técnica de diversidade de modulação. Nesta tese é considerada

a utilização de esquemas de modulação QAM, cuja representação é dada por [69]

s(t) =
+∞
∑

n=−∞
anp(t− nTS) cos(2πfct) +

+∞
∑

n=−∞
bnp(t− nTS) sen(2πfct), (5.1)

em que an, bn representam os valores de amplitude das componentes em fase e em

quadratura, respectivamente, dos śımbolos modulados. Para constelações SQAM,

an, bn = ±d,±3d, . . . ,±(
√
M − 1)d, com M denotando o número de śımbolos da cons-

telação de sinais, fc é a frequência da portadora, TS é o tempo de śımbolo e p(t) é a

forma de pulso do sinal digital, dada por

p(t) =

{

1, 0 ≤ t ≤ TS,

0, caso contrário.

Com base no modelo apresentado é posśıvel observar que os esquemas de modulação

QAM podem ser vistos como duas transmissões de modulação por amplitude de pulso

54



(Pulse Amplitude Modulation – PAM) em paralelo, uma na componente em fase e outra

na componente em quadratura. Os dois sinais correspondentes são ortogonais e podem

ser separados no receptor.

Dado que a probabilidade de ocorrência conjunta de dois picos de desvanecimento

é muito baixa em canais independentes [70], a transmissão desses sinais por meio de

dois canais com desvanecimentos independentes introduz um ganho de diversidade no

sistema. Essa independência pode ser obtida por meio do entrelaçamento das compo-

nentes dos sinais.

Para obter o ganho de diversidade proporcionado pelo entrelaçamento das compo-

nentes dos sinais, algum tipo de redundância entre as duas componentes é necessária.

No esquema de DM essa redundância é alcançada pela rotação da constelação de sinais

de um valor constante para a fase (φ) [22]. O resultado dessa técnica é o aumento

da robustez do receptor em cenários de propagação com desvanecimento acentuado.

Assim, considerando a adoção da técnica de DM, o sinal transmitido pode ser reescrito

como

s(t) =
+∞
∑

n=−∞
xnp(t− nTS) cos(2πfct) +

+∞
∑

n=−∞
yn−kp(t− nTS) sen(2πfct), (5.2)

em que k é um inteiro que representa um atraso (expresso em número de śımbolos) in-

troduzido pelo entrelaçamento entre as componentes em fase e em quadratura, também

denotado por profundidade do entrelaçamento (interleaving depth). Além disso,

xn = an cosφ− bn senφ (5.3a)

e

yn = an senφ+ bn cosφ (5.3b)

representam os novos śımbolos QAM gerados para a transmissão.

O diagrama de blocos do transmissor que implementa a técnica de DM é apresentado

na Figura 5.1. No sistema foi admitida estimação perfeita da amplitude e da fase do

canal, ou seja, α̂(t) = α(t) e ϕ̂(t) = ϕ(t).

A rotação da constelação de sinais, combinada com o entrelaçamento de suas com-

ponentes, cria uma expansão da constelação original [71]. A constelação expandida é

formada pelo produto cartesiano entre as componentes em fase e em quadratura da

constelação rotacionada. Dessa forma, dados dois śımbolos da constelação original,
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Figura 5.1: Diagrama de blocos do sistema de diversidade de modulação.

s1 = ℜ(s1) + jℑ(s1) e s2 = ℜ(s2) + jℑ(s2), sua rotação e o entrelaçamento de suas

componentes gera dois novos śımbolos, λ1 = ℜ(s1)+jℑ(s2) e λ2 = ℜ(s2)+jℑ(s1), per-
tencentes à constelação expandida, em que ℜ(·) e ℑ(·) representam, respectivamente,

as componentes em fase e em quadratura dos śımbolos da constelação. A Figura 5.2

apresenta a expansão de uma constelação 4-QAM gerada por meio da rotação e do en-

trelaçamento de suas componentes, em que os ćırculos cheios representam os śımbolos

da constelação original e os ćırculos vazados correspondem aos śımbolos gerados pelo

entrelaçamento das componentes da constelação. Os śımbolos s1, s2, λ1 e λ2 são apre-

sentados em destaque na figura.

Na Figura 5.2 é posśıvel verificar como o sistema pode ser afetado pela escolha

do ângulo de referência φ em canais com desvanecimento. Por exemplo, quando não

é realizada a rotação da constelação (Figura 5.2(a)) os śımbolos entrelaçados colidem

entre si, pois apresentam projeções iguais nos eixos em fase e em quadratura [30]. Nesse
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caso, quando um pico de desvanecimento ocorre em uma das componentes do śımbolo

original, o śımbolo desentrelaçado é facilmente confundido com os demais śımbolos da

constelação (pois diversos śımbolos da constelação compartilham projeções em comum).

Por outro lado, o uso de uma constelação expandida (Figura 5.2(b)) oferece mais

proteção contra os efeitos do rúıdo. Assim, enquanto uma das componentes do sinal é

fortemente afetada pelo desvanecimento, a outra é preservada.

π/4

2
s

s
1

I

Q

(a) Constelação original.

s
1

2
s

λ
2

1
λQ

Iπ/4+φ

(b) Constelação expandida.

Figura 5.2: Expansão de uma constelação 4-QAM: śımbolos originais da constelação
(ćırculos cheios) e śımbolos gerados após a rotação e o entrelaçamento das componentes
(ćırculos vazados).

Portanto, é posśıvel verificar que o desempenho do esquema de DM está diretamente

relacionado à distância entre as projeções geradas na versão expandida da constelação,

que é função do ângulo de rotação da constelação. Assim, a escolha do ângulo de

rotação se torna um critério importante no projeto do esquema de DM.

O ângulo de rotação ótimo depende do esquema de modulação escolhido e do tipo

de canal [72]. Além disso, uma caracteŕıstica interessante desse esquema é que o valor

de φ não influencia o desempenho do sistema quando os sinais transmitidos são afetados

apenas pelo rúıdo gaussiano branco (canal AWGN), pois a distância euclidiana entre os

śımbolos da constelação independe do ângulo φ [25] (em canais AWGN as componentes

dos śımbolos não são afetadas de forma desigual pelo rúıdo, como ocorre em canais

sujeitos ao desvanecimento). Por fim, é importante mencionar que esse esquema não

afeta a eficiência espectral do sistema.
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5.2 Seleção do Valor Ótimo do Ângulo de Rotação

φ em Canais Nakagami-m

Para obter o valor do ângulo ótimo a ser adotado no esquema de DM é necessário

empregar algoritmos que determinem o valor de φ que minimize a probabilidade de erro

de śımbolo (Symbol Error Probability – SEP) ou a probabilidade de erro de bit (Bit

Error Probability – BEP) do sistema. Além disso, a escolha do ângulo de rotação da

constelação afeta diretamente o desempenho do esquema e deve ser, portanto, avaliado

de forma criteriosa.

A avaliação do ângulo ótimo de rotação no esquema de DM pode ser realizada

de duas formas: (a) por meio da execução de simulações com o método de Monte

Carlo para diferentes valores de φ; ou (b) realizando a otimização das expressões de

SEP ou BEP do sistema. A primeira abordagem exige um alto custo computacional,

dado que muitas simulações precisam ser executadas em diferentes cenários e com

diferentes ângulos de rotação. Além disso, dependendo dos valores de φ avaliados e dos

parâmetros da simulação, o método de Monte Carlo pode não apresentar uma precisão

adequada.

Por outro lado, na segunda abordagem, a independência entre as componentes

em fase e em quadratura (criada pelo processo de entrelaçamento), combinada com a

rotação da constelação, dificultam a obtenção de expressões anaĺıticas exatas para o

cálculo das probabilidades de erro de śımbolo e de bit do sistema. Uma abordagem

comumente empregada para a avaliação da probabilidade de erro de uma constelação

de sinais bidimensional é a utilização de limitantes superiores, como o limitante da

união (Union Bound – UB) [42, 47]. Logo, considerando śımbolos equiprováveis, a

SEP do sistema é limitada por

PS ≤ PUB
S =

1

M

∑

s∈S

∑

ŝ∈S
s 6=ŝ

P (s→ ŝ), (5.4)

em que S representa uma constelação de M sinais e P (s → ŝ) é a probabilidade de

erro par-a-par (Pairwise Error Probability – PEP) que o śımbolo ŝ seja estimado pelo

receptor quando s foi transmitido. Além disso, caso sejam considerados apenas os

vizinhos mais próximos de cada śımbolo na avaliação de desempenho, o limitante da

união se torna uma aproximação denominada probabilidade de erro dos vizinhos mais
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próximos (Nearest Neighbor Error Probability – NN)

Pe ≈ PNN
e =

1

M

∑

s∈S

∑

ŝ∈N (s)

P (s→ ŝ), (5.5)

em que N (s) é o conjunto dos vizinhos mais próximos de s em S.
O limitante da união pode ainda ser modificado para avaliar a BEP, considerando

um dado número de bits por śımbolo NB e a distância de Hamming associada a cada

cálculo de PEP [73]. Assim, seja a(s, ŝ) a distância de Hamming entre as sequências

binárias associadas aos śımbolos s e ŝ, então a BEP PB é limitada por [32]

PB ≤ PUB
B =

1

NB2NB

∑

s∈S

∑

ŝ∈S
s 6=ŝ

a(s, ŝ)P (s→ ŝ). (5.6)

Para o cálculo dos limitantes é necessário primeiramente obter uma expressão para

a PEP do sistema com rotação sujeito ao desvanecimento Nakagami-m, que pode ser

calculada a partir de [47]

P (s→ ŝ) = E [P (s→ ŝ|αi)] , (5.7)

= E



Q





√

√

√

√

L
∑

i=1

α2
i d

2
i

γ̄i
2







 , (5.8)

em que di denota a distância euclidiana entre s e ŝ, L representa o número de com-

ponentes (ou funções base) da constelação de sinais utilizada para a representação

dos śımbolos em banda básica, γ̄i é a SNR média associada a cada componente dos

śımbolos e αi representa uma variável aleatória do desvanecimento que atinge a i-ésima

componente dos sinais, cujo comportamento é modelado por uma distribuição de pro-

babilidade p(α). Para o caso do desvanecimento Nakagami-m, p(α) é dada por

p(α) =
2mmα2m−1

Γ(m)Ωm
exp

(

−mα
2

Ω

)

, α ≥ 0, (5.9)

em que Γ(·) denota a função gama completa, Ω é a potência média do sinal recebido e

m ≥ 1/2 é o parâmetro que modela a intensidade do desvanecimento Nakagami-m. O

caso especial m = 1 reduz o desvanecimento Nakagami-m ao desvanecimento Rayleigh.

Dado que os śımbolos em constelações θ-QAM apresentam duas componentes, em
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fase (I) e em quadratura (Q), e que ambas estão sujeitas à mesma SNR, a Fórmula 5.8

pode ser reescrita como

P (s→ ŝ) = E

[

Q

(

√

γ̄

2

(

α2
Id

2
I + α2

Qd
2
Q

)

)]

, (5.10)

em que αI e αQ representam o desvanecimento nas componentes I e Q, e dI e dQ são

as distâncias euclidianas entre s e ŝ nas direções das componentes I e Q (considerando

o uso da representação cartesiana complexa dos śımbolos), dadas por

d2I = |ℜ(s)−ℜ(ŝ)|2, (5.11)

d2Q = |ℑ(s)−ℑ(ŝ)|2, (5.12)

em que ℜ(·) e ℑ(·) representam, respectivamente, as partes real e imaginária (equiva-

lentes às componentes em fase e em quadratura) dos śımbolos s e ŝ da constelação já

rotacionada. Aplicando o operador esperança em relação à fdp Nakagami-m e consi-

derando, sem perda de generalidade, Ω = E [α2] = 1, chega-se a [32]

P (s→ ŝ) =

∞
∫

0

∞
∫

0

Q

(

√

γ̄

2

(

α2
Id

2
I + α2

Qd
2
Q

)

)

p(αI)p(αQ)dαIdαQ,

=

∞
∫

0

∞
∫

0

Q

(

√

γ̄

2

(

α2
Id

2
I + α2

Qd
2
Q

)

)

2mmα2m−1
I

Γ(m)
e−mα2

I (5.13)

2mmα2m−1
Q

Γ(m)
e−mα2

QdαIdαQ,

=
4m2m

Γ2(m)

∞
∫

0

∞
∫

0

α2m−1
I α2m−1

Q e−m(α2
I+α2

Q) ·

Q

(

√

γ̄

2

(

α2
Id

2
I + α2

Qd
2
Q

)

)

dαIdαQ. (5.14)

Diferentes abordagens foram propostas na literatura para realizar o cálculo da inte-

gral apresentada na Fórmula 5.14 de forma exata ou aproximada [32, 67, 74]. A seguir

são apresentadas algumas dessas abordagens. Além disso, propõe-se uma nova apro-

ximação, simples e relativamente precisa, para o cálculo da PEP em sistemas com DM.

Após a apresentação das expressões obtidas, uma análise comparativa do desempenho
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das expressões é realizada.

5.2.1 Fórmula exata da PEP

Em [67] é proposta uma fórmula exata para o cálculo da PEP em sistemas com DM,

sujeitos ao desvanecimento Nakagami-m. Para tanto, os autores utilizaram a fórmula

proposta por Craig [75] para o cálculo da função Q(·), dada por

Q(x) =
1

π

π/2
∫

0

exp

(

− x2

2 sen2 ξ

)

dξ. (5.15)

Substituindo a Fórmula 5.15 na Fórmula 5.14, chega-se a

P (s → ŝ) =
4m2m

πΓ2(m)

π/2
∫

0

∞
∫

0

∞
∫

0

α2m−1
I α2m−1

Q e−m(α2
I+α2

Q)

exp











−

(√

γ̄
2

(

α2
Id

2
I + α2

Qd
2
Q

)

)2

2 sen2 ξ











dαIdαQdξ,

=
4m2m

πΓ2(m)

π/2
∫

0

∞
∫

0

α2m−1
Q exp

[

−α2
Q

(

γ̄d2Q
4 sen2 ξ

+m

)]

∞
∫

0

α2m−1
I exp

[

−α2
I

(

γ̄d2I
4 sen2 ξ

+m

)]

dαIdαQdξ. (5.16)

Resolvendo as integrais em αI e em αQ, a expressão se reduz a

P (s → ŝ) =
4m2m

πΓ2(m)

π/2
∫

0

[

1

2

(

m+
γ̄d2I

4 sen2 ξ

)−m

Γ(m)

][

1

2

(

m+
γ̄d2Q

4 sen2 ξ

)−m

Γ(m)

]

dξ,

=
m2m

π

π/2
∫

0

(

m+
γ̄d2I

4 sen2 ξ

)−m
(

m+
γ̄d2Q

4 sen2 ξ

)−m

dξ. (5.17)

Utilizando os resultados apresentados em [50, Eq.(3.211)], os autores de [67] apre-
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sentaram a seguinte fórmula para o cálculo da PEP em sistemas com DM

P (s → ŝ) =
B
(

2m+ 1
2 ,

1
2

)

2π(cI + 1)m(cQ + 1)m
F1

(

1

2
,m,m, 2m+ 1,

1

cI + 1
,

1

cQ + 1

)

, (5.18)

em que F1(a, b, c, d; e, f) é a função hipergeométrica de Appell [50, Eq.(9.180.1)], B(a, b)

é a função Beta [50, Eq.(8.380.1)], cI =
γd2I
4m

e cQ =
γd2Q
4m

.

Apesar de a Equação 5.18 representar uma fórmula exata para o cálculo da PEP

em sistemas com DM, ela não é simples de avaliar para a otimização do sistema em

operação, dado que exige os cálculos de uma função hipergeométrica de Appell e de

uma função Beta. Portanto, o desenvolvimento de uma expressão mais simples, e que

seja suficientemente precisa, se torna apropriado.

5.2.2 Fórmula aproximada da PEP utilizando a técnica de

quadratura gaussiana

Neste trabalho, o cálculo da integral apresentada na Fórmula 5.17 também foi re-

alizado utilizando a técnica numérica de quadratura gaussiana [52]. A quadratura

gaussiana é utilizada para calcular, de forma aproximada, uma integral definida, com

a vantagem de produzir uma expressão anaĺıtica aproximada para ser avaliada nume-

ricamente.

Na técnica de quadratura gaussiana a integral é aproximada por um somatório

ponderado do integrando, amostrado em diversos pontos espećıficos do domı́nio de

integração. Tanto os fatores de ponderação, quanto os valores das abscissas utilizados

na avaliação, são obtidos com o uso de diferentes polinômios ortogonais, escolhidos de

acordo com o intervalo de integração. Para o cálculo de uma integral em um intervalo

definido (como é o caso da Fórmula 5.17), é comum a utilização dos polinômios de

Legendre [52, 25.4.29]. Entretanto, dado que os polinômios de Legendre só podem

ser utilizados no intervalo [−1, 1], é necessário realizar a mudança do intervalo de

integração. Logo,

b
∫

a

f(x)dx =
b− a

2

1
∫

−1

f

(

b− a

2
x+

b+ a

2

)

dx ≈ b− a

2

N
∑

k=1

wkf

(

b− a

2
xk +

b+ a

2

)

, (5.19)

em que N representa o número de amostras do domı́nio de integração utilizadas na

aproximação, xk representa a k-ésima raiz do polinômio de Legendre de grau N (PN(x))
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e wk é o fator de ponderação, dado por [52, p. 887]

wk =
2

(1− x2k)[P
′
N(xk)]

2
, (5.20)

em que P ′
N(·) é a derivada do polinômio de Legendre de grau N .

Assim, aplicando a transformação do intervalo de integração, realizando as mani-

pulações algébricas necessárias e utilizando a técnica de quadratura de Gauss-Legendre

(i.e., o uso da técnica de quadratura gaussiana com polinômios de Legendre), a Fór-

mula 5.17 se torna

P (s→ ŝ) ≈ π

4
m2m

N
∑

k=1

wk (m+ ϕ(dI , γ̄, φk))
−m (m+ ϕ(dQ, γ̄, φk))

−m , (5.21)

em que φk representa as ráızes do polinômio de Legendre de grau N e

ϕ(d, γ̄, φ) =
d2γ̄

2
[

sen
(

π
2
φ
)

+ 1
] (5.22)

é uma função auxiliar utilizada para simplificar a escrita da Fórmula 5.21, com d

representando a distância euclidiana entre os śımbolos da constelação em relação a

uma de suas componentes e γ̄ a SNR média do canal.

A quadratura gaussiana é uma técnica eficiente para o cálculo numérico aproxi-

mado de integrais definidas. No entanto, algumas integrais podem não ser calculadas

com uma boa precisão, por conta das funções presentes no integrando. Além disso,

dependendo da precisão exigida pelo problema, um grande número de termos pode ser

necessário no somatório, requerendo um grande número de operações computacionais.

5.2.3 Fórmula aproximada da PEP com o limitante de Cher-

noff

Um outro limitante amplamente dispońıvel na literatura é o limitante de Cher-

noff [42, p. 54–57]. Em [24] e [74] é proposto o uso desse limitante para a obtenção de

uma expressão para a PEP em sistemas de DM. Neste trabalho, uma fórmula apro-

ximada para a PEP baseada nesse limitante é desenvolvida. Em [17], o limitante de

Chernoff é utilizado para o cálculo da PEP em um receptor de combinação por razão

máxima (Maximum-Ratio Combining – MRC), em que os autores obtiveram uma ex-
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pressão equivalente à desenvolvida a seguir.

O limitante de Chernoff da função Q(x) pode ser definido como

Q(x) ≤ 1

2
e−

x2

2 , x > 0. (5.23)

Substituindo o limitante de Q(x) na Fórmula 5.14, a expressão pode ser reescrita

como

P (s → ŝ) ≤ 1

2

4m2m

Γ2(m)

∞
∫

0

∞
∫

0

α2m−1
I α2m−1

Q e−m(α2
I+α2

Q) exp
[

− γ̄

4

(

α2
Id

2
I + α2

Qd
2
Q

)

]

dαIdαQ,

=
1

2

4m2m

Γ2(m)

∞
∫

0

α2m−1
Q exp

[

−α2
Q

(

m+
d2Qγ̄

4

)] ∞
∫

0

α2m−1
I exp

[

−α2
I

(

m+
d2I γ̄

4

)]

dαIdαQ,

=
1

2

4m2m

Γ2(m)







[

1

2

(

m+
d2I γ̄

4

)

−m

Γ(m)

]





1

2

(

m+
d2Qγ̄

4

)

−m

Γ(m)











,

P (s → ŝ) ≈ 1

2

(

d2I γ̄

4m
+ 1

)

−m
(

d2Qγ̄

4m
+ 1

)

−m

. (5.24)

Com o uso do limitante de Chernoff é posśıvel obter uma fórmula mais simples para

o cálculo aproximado da PEP do sistema com DM. Entretanto, esse limitante não é

preciso e, portanto, apresenta um erro considerável em relação ao valor exato da PEP.

Portanto, a partir das restrições impostas por esse e os demais limitantes, uma nova

expressão para a PEP do sistema com DM é proposta, conforme apresentado a seguir.

5.2.4 Fórmula aproximada da PEP com um limitante expo-

nencial

Em [76], um limitante para a função erfc(·), representado pela soma de funções

exponenciais, é apresentado. Baseados na fórmula de Craig [75] (Fórmula 5.15) e na

monotonicidade crescente de seu integrando (exp(−x2/ sen2 ξ)) em relação a ξ (com

0 ≤ ξ ≤ π/2), os autores verificaram que o intervalo de integração [0, π/2] poderia

ser fracionado em N intervalos, com 0 = ξ0 ≤ ξ1 . . . ≤ ξN = π/2. Dessa maneira, os
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autores do artigo propuseram o seguinte limitante exponencial [76]

erfc(x) ≤ 2

π

N
∑

i=1

ξi
∫

ξi−1

exp

(

− x2

sen2 ξi

)

dξ, (5.25)

≈
N
∑

i=1

ai exp(−bix2), (5.26)

em que

ai =
2(ξi − ξi−1)

π
, bi =

1

sen2 ξi
. (5.27)

A escolha dos valores de cada ξi determina o desempenho da aproximação (avalia-

da por meio de seu erro relativo), e os pontos intermediários ξ1, . . . , ξN−1 devem ser

ajustados para melhorar o desempenho do limitante. Além disso, com o incremento de

N , o limitante tende ao valor exato.

De fato, a Expressão 5.26 corresponde à avaliação numérica da integral de Craig

utilizando a regra retangular [77] que, no caso, também provê um limitante superior. No

entanto, os autores do artigo sugerem melhorar o desempenho do limitante com o uso

da regra trapezoidal e ilustram o caso para N = 2. A regra trapezoidal, considerando

um espaçamento desigual dos sub-intervalos, pode ser expressa como

b
∫

a

f(x)dx ≈ 1

2

N
∑

k=1

(xk − xk−1)(f(xk) + f(xk−1)), (5.28)

em que x1 = a e xN = b.

Generalizando o cálculo da fórmula de Craig com a regra trapezoidal, a Inequação 5.25

se torna

erfc(x, ξ1, . . . , ξN) ≈
1

π

N
∑

k=1

(ξk − ξk−1)

[

exp

(

− x2

sen2 ξk

)

+ exp

(

− x2

sen2 ξk−1

)]

.(5.29)

Se forem considerados valores uniformemente espaçados, a expressão pode ser rees-
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crita como [76]

erfc(x) ≈ 1

π

N
∑

k=1

(

kπ

2N
− (k − 1)π

2N

)



exp

(

− x2

sen2
(

kπ
2N

)

)

+ exp



− x2

sen2
(

(k−1)π
2N

)







 ,

erfc(x) ≈ 1

2N

N
∑

k=1



exp

(

− x2

sen2
(

kπ
2N

)

)

+ exp



− x2

sen2
(

(k−1)π
2N

)







 , (5.30)

erfc(x) ≈ exp (−x2)
N

+
1

N

N−1
∑

k=1

[

exp

(

− x2

sen2
(

kπ
2N

)

)]

. (5.31)

Por outro lado, se forem considerados N = 2 intervalos não uniformes, a Ex-

pressão 5.29 é reduzida a [76]

erfc(x, ξ0, ξ1, ξ2) ≈ 1

π

{

(ξ1 − ξ0)

[

exp

(

− x2

sen2 ξ1

)

+ exp

(

− x2

sen2 ξ0

)]

+

(ξ2 − ξ1)

[

exp

(

− x2

sen2 ξ1

)

+ exp

(

− x2

sen2 ξ2

)]}

.

Dado que ξ0 = 0, ξ = ξ1 e ξ2 = π/2 então [76],

erfc(x, ξ) ≈ 1

π

{

(ξ − 0)

[

exp

(

− x2

sen2 ξ

)

+ exp

(

− x2

sen2(0)

)]

+

(π/2− ξ)

[

exp

(

− x2

sen2 ξ

)

+ exp

(

− x2

sen2(π/2)

)]}

,

erfc(x, ξ) ≈
(

1

2
− ξ

π

)

e−x2

+
1

2
e−x2/ sen2 ξ, (5.32)

que equivale à expressão proposta pelos autores em [76, Eq. (12)]. Realizando a oti-

mização1 do parâmetro ξ de forma a minimizar o erro da integral em relação aos valores

da função erfc(·), os autores obtiveram o valor ξopt ⋍ π/3 que, quando substitúıdo na

integral da Equação 5.32, a torna

erfc(x) ≈ 1

6
e−x2

+
1

2
e−4x2/3. (5.33)

Os autores de [76] observaram que a aproximação apresenta um bom desempenho para

erfc(x) com x > 0, 5.

1Para valores de N > 2 é suficiente assumir pontos igualmente espaçados para obtenção de um
bom desempenho [76].
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A partir da aproximação da função erfc(·) é posśıvel obter uma expressão equivalente

para a função Q(·). Logo,

Q(x) =
1

2
erfc

(

x√
2

)

,

Q(x) ≈ 1

12
e−x2/2 +

1

4
e−2x2/3. (5.34)

Logo, utilizando o limitante proposto em [76], uma nova fórmula aproximada para

a PEP é proposta neste trabalho. Assim, a Fórmula 5.34 foi utilizada na resolução da

integral da Fórmula 5.14, que pode ser reescrita como

P (s → ŝ) ≈ 4m2m

Γ2(m)

∞
∫

0

∞
∫
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α2m−1
I α2m−1
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dαIdαQ,

P (s → ŝ) ≈ 4m2m
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+
1

4

[

(

1 +
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1 +
γ̄d2Q
3m

)]−m

(5.35)

A aproximação obtida se mostrou adequada para a obtenção de uma nova fórmula

aproximada para a PEP de sistemas com DM. A expressão é relativamente simples,

além de apresentar uma boa precisão. Além disso, a precisão da aproximação pode ser

melhorada aumentando o número de sub-intervalos (N), ao passo que N = 1 a reduz

ao limitante de Chernoff.
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5.2.5 Análise de Desempenho de Sistemas θ-QAM com DM

em Canais Nakagami-m

A partir das expressões obtidas para o cálculo da PEP em sistemas com DM, é

posśıvel calcular o limitante da união para a SEP ou a BEP do sistema (Fórmulas 5.4

e 5.6). Assim, dependendo da expressão da PEP utilizada, o limitante pode exibir

diferentes desempenhos. Esta seção apresenta uma análise de desempenho de siste-

mas θ-QAM com DM, considerando as diferentes expressões obtidas para a PEP. As

expressões receberam as seguintes denominações:

• PEP Exata (Fórmula 5.18) [67];

• Quadratura gaussiana (Fórmula 5.21);

• Chernoff (Fórmula 5.24) [17];

• Proposto (exponencial) (Fórmula 5.35).

Para a análise comparativa foi considerada a utilização de constelações θ-QAM

com o ângulo θ fixo em dois cenários distintos: (a) o primeiro com M = 4 e θ = π/2

(SQAM); e (b) o segundo com M = 16 e θ = π/3 (TQAM). Além disso, cada um dos

cenários foi avaliado para diferentes valores de intensidade de desvanecimento.

Considerando a rotação das constelações θ-QAM, as fórmulas para o cálculo das

distâncias dos śımbolos em relação às componentes em fase e em quadratura (dI e dQ)

podem ser definidas como

d2I = [(ℜ(s)−ℜ(ŝ)) cosφ− (ℑ(s)−ℑ(ŝ)) senφ]2 , (5.36)

d2Q = [(ℜ(s)−ℜ(ŝ)) senφ+ (ℑ(s)−ℑ(ŝ)) cosφ]2 , (5.37)

em que ℜ(·) e ℑ(·) representam, respectivamente, as componentes em fase e em quadra-

tura dos śımbolos da constelação θ-QAM, calculados conforme a fórmula apresentada

no Caṕıtulo 2 (Fórmula 2.1). Além disso, as distâncias entre as componentes dos

śımbolos podem também ser calculadas utilizando a forma polar, como a seguir

d2I = (|s| cos (ψs + φ)− |ŝ| cos (ψŝ + φ))2 , (5.38)

d2Q = (|s| sen (ψs + φ)− |ŝ| sen (ψŝ + φ))2 , (5.39)
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em que |s| e |ŝ| representam a amplitude dos śımbolos s e ŝ, e ψs e ψŝ representam a

fase destes śımbolos.

As fórmulas apresentadas foram utilizadas para calcular o limitante da união (UB)

para a BEP do sistema θ-QAM com rotação em função do ângulo de rotação φ. As

Figuras 5.3 (a)–(d) apresentam, respectivamente, os limitantes obtidos considerando os

valores de m = 1, 0; 2, 5; 5, 0 e 10, 0. As curvas foram geradas utilizando constelações

θ-QAM com M = 4 e θ = π/2 (SQAM). Dado que a técnica de DM apresenta ganhos

mais significativos quando o sistema de comunicações opera em baixos valores de BEP,

os valores de SNR usados nas simulações foram definidos de forma que o sistema ope-

rasse com taxas de erro abaixo de 10−4, sendo estes valores ajustado de acordo com o

valor de m usado. É posśıvel verificar que o valor do ângulo ótimo varia de acordo com

as caracteŕısticas do desvanecimento (valor de m) e com a SNR do canal.
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(a) m = 1, 0 e SNR = 24 dB (ângulo ótimo 27, 37◦).
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(b) m = 2, 5 e SNR = 14 dB (ângulo ótimo 29, 48◦).
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(c) m = 5, 0 e SNR = 10 dB (ângulo ótimo 39, 55◦).
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(d) m = 10, 0 e SNR = 10 dB (ângulo ótimo 45, 00◦).

Figura 5.3: Limitantes da união obtidos para um sistema θ-QAM comM = 4 e θ = π/2.

A redução no valor do parâmetro m aumenta a diferença da BEP obtida com

diferentes ângulos de rotação (considerando valores elevados de SNR). Esse fenômeno
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pode ser observado, por exemplo, na Figura 5.3(a) (m = 1) em que a diferença entre

a BEP sem rotação (0, 0◦) e a BEP com rotação (usando o ângulo ótimo 27, 37◦) é de

aproximadamente 9, 4×10−4 (considerando os valores simulados), enquanto essa mesma

diferença na Figura 5.3(b) (m = 2, 5) é reduzida a menos da metade (4, 2 × 10−4). À

medida que o valor de m aumenta, o desvanecimento vai diminuindo e o canal tende a

um AWGN, fazendo com que a constelação se vá se tornando invariante em relação à

rotação. Dessa forma, as curvas de BEP em função do ângulo de rotação tendem a se

tornar constantes (para o caso m = 10, apresentado na Figura 5.3(d), diferença entre

o valor de BEP sem rotação e com rotação pelo ângulo ótimo se reduz a 7, 7 × 10−5).

Além disso, como pode ser observado nas figuras, o uso do limitante da união para

a BEP (Fórmula 5.6) combinado com a fórmula exata da PEP (Fórmula 5.18) gera

curvas precisas em relação aos resultados da simulação. Entretanto, conforme discutido

na Seção 5.2.1, o cálculo da expressão exata da PEP é complexo e não permite, por

exemplo, a otimização do valor de φ com o sistema em operação (por conta do seu

elevado tempo de execução). Por outro lado, essa expressão pode ser utilizada no

limitante da união para obter uma aproximação adequada da BEP do sistema em altos

valores de SNR.

A técnica de quadratura gaussiana é eficaz para o cálculo de integrais numéricas

aproximadas. Entretanto, seu desempenho pode ser afetado pela escolha dos po-

linômios utilizados, das funções presentes no integrando ou mesmo pelo número de

pontos que se usa no cálculo. A avaliação realizada contou com polinômios de Le-

gendre de grau 20. No entanto, a aproximação obtida gerou um erro significativo em

relação ao valor da BEP do sistema, assumindo valores menores que os obtidos com o

limitante de Chernoff para m = 2, 5; 5, 0 e 10, 0 (Figuras 5.3(b), 5.3(c) e 5.3(d)).

O limitante de Chernoff forneceu a pior aproximação para o cálculo do limitante da

união relativo à BEP do sistema. Esse erro se deve à pouca precisão do limitante de

Chernoff (Inequação 5.23) em relação à função Q(·). O limitante Chernoff representa

um caso particular do limitante proposto, conforme análise realizada na Seção 5.2.4.

Portanto, o limitante exponencial proposto foi o que apresentou a melhor relação

entre o erro gerado e a simplicidade da expressão final. Conforme pode ser visto

nas Figuras 5.3 (a)–(d), esse limitante apresentou o menor erro entre as expressões

aproximadas, perdendo em desempenho apenas para o cálculo exato da PEP.

As Figuras 5.4(a)-(d) ilustram as curvas de BEP do sistema θ-QAM com M = 4 e

θ = π/2 (SQAM), com e sem DM, assumindo diferentes valores do parâmetro m (em
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função da SNR do canal). Conforme discutido anteriormente, o ganho do sistema com

DM se reduz à medida que o valor de m aumenta. Os ganhos alcançados pelo sistema

de DM com os valores de m = 1; 2, 5; 5 e 10 (Figuras 5.4(a)-(d)), para uma BEP de

10−5, são de aproximadamente 18, 3 dB, 5, 5 dB, 2, 3 dB e 1, 1 dB, respectivamente.

Apesar do valor do ângulo ótimo de rotação ser influenciado pela SNR do canal, ele

foi otimizado considerando valores únicos de SNR (os valores ótimos obtidos a partir

das Figuras 5.3 (a)–(d)), visando assim permitir uma comparação adequada entre as

curvas de BEP de cada cenário. Além disso, o sistema não exibiu grandes diferenças

na BEP pelo uso do valor de φ otimizado para cada SNR ou para um valor elevado de

SNR.
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(a) m = 1, 0.

10−5

10−4

10−3

10−2

10−1

100

 0  5  10  15  20

B
E

P

SNR (dB)

Simulação − φ=0,0°
UB − PEP Exata − φ=29,48° (Ângulo ótimo)

UB − Exponencial − φ=29,48° (Ângulo ótimo)
Simulação − φ=29,48° (Ângulo ótimo)

(b) m = 2, 5.
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(c) m = 5, 0.
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(d) m = 10, 0.

Figura 5.4: Curvas para a BEP do sistema θ-QAM com e sem DM, para M = 4 e
θ = π/2.

Na Figura 5.4 são apresentadas as curvas para o limitante da união (UB) da BEP

(Fórmula 5.6) usando a fórmula exata da PEP (Fórmula 5.18) e a fórmula aproxi-

mada com o limitante exponencial (Fórmula 5.35). É posśıvel verificar que a expressão
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proposta (PEP exponencial) pode ser utilizada como uma aproximação adequada ao

cálculo da BEP do sistema (em especial em valores elevados de SNR), reduzindo a

complexidade dos cálculos gerados pelo uso da expressão exata da PEP. No entanto, o

desempenho da expressão proposta pode ser melhorado se um maior número de funções

exponenciais for empregado no cálculo.

As curvas relativas a um sistema θ-QAM com M = 16 e θ = π/3 (TQAM) são

apresentadas na Figura 5.5, cada uma relativa a um valor de m. Como pode ser obser-

vado nas figuras, as BEPs das constelações θ-QAM não quadradas (i.e., θ 6= π/2) não

são simétricas em relação ao ângulo φ = 45◦, apresentando valores levemente diferentes

dependendo do sentido da rotação. Além disso, o desempenho das aproximações foi

equivalente aos cenários com M = 4 (θ = π/2) e M = 16 (θ = π/3).
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(c) m = 5, 0 e SNR = 15 dB (ângulo ótimo 13, 84◦).
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(d) m = 10, 0 e SNR = 14 dB (ângulo ótimo 12, 42◦).

Figura 5.5: Limitantes da união obtidos para um sistema θ-QAM com M = 16 e
θ = π/3.

A partir da análise das Figuras 5.5(a)-(d), é posśıvel verificar que a aproximação

proposta se mostrou eficaz para modelar a BEP de sistemas QAM com rotação. Além
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disso, a aproximação pode ser ainda melhorada se um maior número de funções expo-

nenciais for usado para modelar a função Q(·).
O aumento do número de pontos da constelação faz com que o ganho alcançado

com o uso do sistema de DM seja reduzido. Isso se deve ao fato de que, com o aumento

do número de pontos da constelação, a distância média entre os pontos da constelação

expandida (gerada pelo processo de rotação) é reduzida em relação às constelações de

menor ordem.

Além disso, a diferença entre os valores de BEP sem rotação (0, 0◦) e com rotação

pelo ângulo ótimo (M = 16) é menor que a obtida no sistema com M = 4. Enquanto

na Figura 5.5(a) (m = 1) essa diferença é de aproximadamente 7 × 10−4, nas outras

figuras (Figuras 5.5(b)-(d), m = 2, 5; 5 e 10) essa diferença é reduzida para 9, 1× 10−5,

1, 8 × 10−5 e 2, 7 × 10−6, respectivamente (considerando os valores simulados). Isso

significa que o ganho proporcionado pela rotação da constelação vai sendo reduzido

rapidamente com o aumento de m nessa ordem de modulação. Esse fato pode ser

confirmado observando a Figura 5.6, que ilustra as curvas de BEP dos sistemas com e

sem DM, baseados em constelações θ-QAM, com M = 16 e θ = π/3, para diferentes

valores de m.

Conforme discutido, os ganhos da técnica de DM são menores em constelações de

ordem elevada. Os ganhos alcançados pelo sistema com M = 16, assumindo diferentes

valores de m para o canal (Figuras 5.6(a)-(d), m = 1; 2, 5; 5 e 10) e uma BEP de 10−5,

são de aproximadamente 13, 7 dB, 2, 4 dB, 0, 4 dB e 0, 09 dB. Assim, é posśıvel verificar

que os ganhos atribúıdos à técnica de DM com M = 16 são menores que os obtidos

com M = 4, e são reduzidos à medida que a ordem da constelação aumenta. Dessa

forma, apesar de proporcionarem um aumento na eficiência espectral do sistema, o uso

de constelações de ordem elevada reduz os ganhos proporcionados pela técnica de DM.

Da mesma forma, como ocorreu para o caso com M = 4, as curvas do limitante

da união (UB) combinado com a aproximação da PEP proposta geraram boas apro-

ximações para a BEP do sistema de DM em valores elevados de SNR. No entanto, uma

diferença maior apareceu em baixos valores de SNR (Figuras 5.6(a)-(d)), causada pelo

impacto do aumento da densidade da constelação no limitante da união.
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(c) m = 5, 0.
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Figura 5.6: Curvas para a BEP do sistema θ-QAM com e sem DM, para M = 16 e
θ = π/3.

5.3 Aplicação da Expressão da PEP Proposta: Uti-

lização da Técnica de DM em Sistemas de Mo-

dulação Adaptativa

Conforme discutido no Caṕıtulo 4, a modulação adaptativa permite melhorar a

eficiência espectral dos sistemas de comunicações, enquanto garante que a BER do

sistema satisfaça os requisitos das aplicações [62]. Essa tecnologia tem sido larga-

mente adotada em diferentes tecnologias de redes de acesso, como a IEEE 802.11 [78],

WiMAX (IEEE 802.16e) e no protocolo UMTS/HSDPA (Universal Mobile Telecom-

munications System/High-Speed Downlink Packet Access) [79], e pode se beneficiar dos

ganhos gerados pelo uso da técnica de DM.

Esta seção apresenta o projeto e a avaliação de um esquema de modulação adap-
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tativa que utiliza a técnica de DM. Os parâmetros estimados do canal, como a SNR e

a intensidade do desvanecimento, são utilizados para adaptar a ordem da constelação

e o ângulo de rotação dinamicamente. Além disso, as caracteŕısticas dinâmicas dos

canais de comunicações sem fio fazem com que o desempenho ideal da DM só possa

ser alcançado se o ângulo de rotação for modificado de acordo com os parâmetros do

canal de comunicações. Dessa forma, a aproximação proposta da PEP, apresentada na

Seção 5.2.4, é utilizada para esse fim.

Para incorporar as funcionalidades relativas ao sistema de modulação adaptativa, o

diagrama de blocos da DM, apresentado na Seção 5.1 (Figura 5.1) precisa ser estendido.

O diagrama de blocos do sistema proposto é apresentado na Figura 5.7.
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Figura 5.7: Diagrama de blocos do sistema de diversidade de modulação combinado
ao sistema de modulação adaptativa.

As diferenças do diagrama do blocos do sistema proposto em relação ao sistema

de DM original são os blocos de estimação dos parâmetros do canal (a SNR γ̂ e a
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intensidade do desvanecimento m̂), a seleção dos parâmetros da constelação (ordem

M e ângulo de rotação φ) e a capacidade de adaptação incorporada aos demais blocos

do sistema (incluindo os blocos responsáveis pela modulação do sinal no transmissor,

cujas informações são recebidas pelo canal de retorno).

A estimação do parâmetro m da distribuição Nakagami-m é necessária por conta

de variações na configuração do canal causadas por movimentações e mudanças nos

obstáculos, fazendo com que a intensidade do desvanecimento seja aumentada ou re-

duzida. Diversos estimadores do parâmetro m do canal foram propostos na literatura,

como os descritos em [80, 81]. Além disso, os estimadores para canais κ-µ apresenta-

dos na Seção 3.3 podem ser adaptados para estimar o valor de m (visto que canais

Nakagami-m representam casos particulares de canais κ-µ, com κ = 0 e µ = m). Dado

que o canal é modelado com uma distribuição Nakagami-m, a SNR do canal segue uma

distribuição gama [7].

No sistema proposto, a profundidade do entrelaçamento (k) deve ser cuidadosa-

mente definida para corresponder ao tempo de coerência do canal (Tc). Essa carac-

teŕıstica permite ao sistema de DM realizar o entrelaçamento das componentes em

quadratura de śımbolos sujeitos a amplitudes de desvanecimento descorrelacionadas.

Um importante aspecto a ser abordado no sistema proposto é a seleção de esquemas

de modulação diferentes para pares de śımbolos entrelaçados. Nessa situação, o sistema

adaptativo pode selecionar esquemas de modulação diferentes para blocos de śımbolos

entrelaçados, aumentando a BER média do sistema (dado que o entrelaçamento faz

com que as componentes dos śımbolos estejam suscet́ıveis a valores de SNR diferentes

daqueles para qual foram projetadas). A Figura 5.8 ilustra esse cenário, em que os

śımbolos modulados com diferentes esquemas são entrelaçados.

cT

k

Amplitude do

desvanecimento

Símbolos

QPSK

16−QAM

Figura 5.8: Cenário em que diferentes esquemas de modulação são selecionados em
pares de śımbolos entrelaçados.
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No exemplo apresentado são considerados dois śımbolos a serem entrelaçados (com

profundidade de entrelaçamento k): o primeiro a ser modulado com o esquema QPSK e

o segundo com o esquema 16-QAM. Cada śımbolo está sujeito a uma SNR instantânea

diferente, o que causa a seleção de esquemas diferentes. Se os dois śımbolos forem

entrelaçados e transmitidos, uma das componentes do śımbolo 16-QAM sofrerá com

condições de baixa SNR (que, em condições normais, deveria afetar apenas as compo-

nentes de śımbolos QPSK).

Além disso, dado que esse esquema requer o conhecimento a priori do esquema

de modulação a ser utilizado no próximo bloco, um preditor de canal também deve

estar dispońıvel no receptor. O uso de preditores de canais em sistemas de modulação

adaptativa é uma abordagem comum [82,83]. Dessa forma, esse requisito não aumenta

significativamente a complexidade do sistema.

Os parâmetros do canal estimados e preditos (SNR γ̂(t) e o parâmetro de des-

vanecimento m̂) são utilizados para selecionar valores apropriados para a ordem da

modulação M e o ângulo de rotação φ para os dois blocos. Esse procedimento é reali-

zado com o uso, respectivo, dos limiares de decisão definidos nos perfis de desempenho

e a aproximação exponencial proposta na Seção 5.2.4 (Fórmula 5.35).

As variáveis M e φ são então enviadas de volta ao transmissor para que ele realize

a adaptação da constelação de origem. O canal de retorno é considerado livre de

erros e com atraso despreźıvel. Por fim, assume-se que os parâmetros do canal são

perfeitamente estimados, ou seja, γ̂(t) = γ(t) e m̂ = m, denotados simplesmente γ e

m.

Uma abordagem para tratar esse problema é a adaptação dinâmica da potência de

transmissão por componente dos śımbolos. Nesse caso, alguma poĺıtica de alocação de

potência, como a abordagem de “preenchimento com água” (water-filling) [7], em que

a potência de transmissão é aumentada ou reduzida, até os limiares máximo e mı́nimo,

de acordo com as caracteŕısticas do canal. Uma outra possibilidade é utilizar alguma

estratégia de combinação de forma a selecionar um esquema de modulação comum

a ser utilizado nos śımbolos a serem entrelaçados. Entretanto, no sistema proposto

nesta tese uma solução mais simples foi adotada: os subsistemas do entrelaçador e do

desentrelaçador são ativados somente no caso do mesmo esquema de modulação ser

selecionado para ambos os śımbolos entrelaçados.

O comprimento do quadro (384 śımbolos) e os esquemas de modulação (QPSK,

16-QAM e 64-QAM) adotados nesse sistema foram baseados na versão 7 do protocolo
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UMTS/HSDPA [84]. Nenhuma codificação de canal foi utilizada na avaliação.

Os experimentos realizados consideraram um modelo de canal Nakagami-m com

m = 2. Dois diferentes perfis de desempenho foram projetados para os experimentos,

cada um associado à BER alvo de 10−2 e 10−3, com os limiares obtidos a partir da

inversão numérica das funções de BER em canais AWGN de cada esquema de mo-

dulação utilizado. Os perfis de desempenho foram projetados conforme apresentado na

Tabela 4.2.

Tabela 5.1: Regiões de decisão para os dois perfis de desempenho projetados para o
sistema de modulação adaptativa com DM.

Perfil BER
alvo

γ0 γ1 γ2

Perfil 1 10−2 0,0 13,9 19,7

Perfil 2 10−3 0,0 16,5 22,6

Os perfis de desempenho projetados não apresentam indisponibilidade. Logo, mesmo

sob condições de baixa SNR, o sistema não interrompe as transmissões. Essa pode ser

uma caracteŕıstica desejável em determinados sistemas, visto que alguns protocolos de

rede ou aplicações podem ser senśıveis à latência de comunicação. Por outro lado, a

ausência de indisponibilidade aumenta a BER média do sistema acima dos valores de

limiares da BER alvo.

As Figuras 5.9(a) e 5.9(b) apresentam a avaliação do desempenho (em termos da

BER e da eficiência espectral) do sistema de modulação adaptativa combinado com a

DM e do sistema de modulação adaptativa convencional (sem DM). Ambos os valores

teóricos e simulados são apresentados considerando um canal Nakagami-m com m = 2.

Como pode ser visto na Figura 5.9(a), o sistema proposto (com DM) apresenta um

ganho significativo em termos da BER média do sistema em altos valores de SNR. Para

o “Perfil 1”, o sistema proposto alcançou um ganho aproximado de 3, 79 dB para um

valor de BER de 1, 85×10−5 em relação ao sistema sem DM. Além disso, um ganho de

aproximadamente 3, 44 dB foi obtido para uma BER de 3, 24 × 10−6 usando o “Perfil

2”.

Além disso, a eficiência espectral do sistema não apresenta perda, como pode ser

confirmado na Figura 5.9(b), dado que o sistema proposto não modifica os esquemas de

modulação selecionados pelo modulador adaptativo. Em vez disso, a DM só é utilizada

em pares de blocos de śımbolos se os mesmos esquemas de modulação forem selecio-

nados. Portanto o entrelaçamento, combinado com a rotação dinâmica da constelação
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Figura 5.9: Desempenho do sistema de modulação adaptativa com e sem o esquema
de DM considerando dois perfis de desempenho projetados (m = 2).

de sinais (baseada na aproximação da PEP proposta), melhorou o desempenho do es-

quema de modulação adaptativa pela redução da BER média do sistema para valores

elevados de SNR.

5.4 Considerações Finais

Este caṕıtulo abordou a técnica de diversidade de modulação e apresentou diferen-

tes aproximações para a otimização do ângulo de rotação φ do esquema de DM em
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canais Nakagami-m. Para aplicar a técnica de DM em sistemas QAM foi necessário

realizar uma análise para identificar o valor do ângulo ótimo de rotação de acordo

com a configuração da estrutura da constelação. Para tanto, diversas expressões fecha-

das aproximadas para a PEP de sistemas de DM foram apresentadas, numericamente

avaliadas e comparadas.

A avaliação de desempenho do esquema de DM foi realizada considerando o uso

de constelações θ-QAM em canais Nakagami-m utilizando simulações de Monte Carlo.

Finalmente, os desempenhos de sistemas de comunicações com e sem o uso da DM

foram comparados.

Foi verificado que a aproximação exponencial proposta representa uma contribuição

relevante da tese, visto que permitiu a obtenção de aproximações precisas para a BEP

do sistema de DM em canais Nakagami-m. Além disso, essa aproximação é simples e

não apresentou diferenças significativas em relação ao uso da fórmula exata da PEP.

Por fim, uma aplicação da expressão proposta da PEP foi descrita: o utilização

do esquema de DM em sistemas de modulação adaptativa. Essa aplicação combina os

sistemas de modulação adaptativa, apresentados no Caṕıtulo 4, com os conceitos do

sistema de DM apresentado neste caṕıtulo. A expressão da PEP exponencial proposta

foi utilizada por esse sistema para determinar dinamicamente, a partir dos parâmetros

do canal, qual o ângulo de rotação φ adequado a ser utilizado. O sistema mostrou que

ganhos são obtidos para valores elevados de SNR.
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Caṕıtulo 6

Diversidade de Modulação em

Canais com Desvanecimento κ-µ

Conforme apresentado no Caṕıtulo 5, a técnica de diversidade de modulação (DM)

pode melhorar significativamente o desempenho dos sistemas de comunicações, visto

que ajuda a mitigar os efeitos do desvanecimento presente nos canais de comunicações

sem fio. A técnica de DM já foi avaliada em diferentes modelos de canais como o

Rayleigh [32], Rice [68] e Nakagami-m [67].

No entanto, em algumas situações espećıficas, as caudas das referidas distribuições

de probabilidade do desvanecimento do canal não se adequam apropriadamente aos

dados experimentais medidos, como discutido em [85]. Dessa forma, a técnica de DM

carece de avaliação em modelos de canal que forneçam uma maior flexibilidade e uma

melhor adequação a dados mensuráveis fisicamente, como a distribuição κ-µ.

Nenhuma avaliação da técnica de DM foi encontrada na literatura contemplando o

modelo de desvanecimento κ-µ, o que constitui uma contribuição da tese. Além disso,

novas expressões para o cálculo da PEP do sistema de DM em canais κ-µ são propostas

e avaliadas.

Tendo em vista os graus de liberdade fornecidos pela distribuição, o ângulo de

rotação ótimo e o desempenho do sistema são avaliados em diferentes cenários, incluindo

canais com correlação temporal e sujeitos a erros de estimação. O sistema de DM é

ainda combinado a um sistema de diversidade espacial que utiliza múltiplas antenas e

um receptor de combinação por razão máxima (Maximum-Ratio Combining – MRC),

que é usado para mitigar os efeitos de canais seletivos em frequência.

As avaliações realizadas consideraram o uso de constelações θ-QAM com θ = π/2
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(SQAM). O motivo da escolha desse valor de θ é permitir a comparação dos resulta-

dos da avaliação de desempenho dos sistemas de DM em canais κ-µ realizados nesta

tese com os resultados obtidos com outros modelos de desvanecimento já avaliados na

literatura [24,25,27,28,30–32,67].

6.1 Seleção do Valor Ótimo do Ângulo de Rotação

φ em Canais κ-µ

Esta seção apresenta a avaliação do ângulo ótimo de rotação da técnica de DM em

canais com desvanecimento κ-µ. Da mesma forma como ocorreu com a avaliação de

desempenho do sistema de DM em canais Nakagami-m, a avaliação em canais κ-µ é ba-

seada no uso do limitante da união (UB), conforme descrito na Seção 5.2 (Fórmula 5.4).

Dessa forma, expressões para o cálculo da PEP são necessárias para obter aproximações

da SER e da BER do sistema.

Assim, sejam αI e αQ as variáveis aleatórias que representam a amplitude do des-

vanecimento nas componentes em fase e em quadratura, respectivamente, então a ex-

pressão da PEP para um sistema com DM sujeito ao desvanecimento κ-µ, proposta

nesta tese, pode ser calculada conforme a seguir:

P (s→ ŝ) =

∞
∫

0

∞
∫

0

Q





√

γ̄d2Iα
2
I

2
+
γ̄d2Qα

2
Q

2



 p(αI)p(αQ)dαIdαQ, (6.1)

P (s→ ŝ) =
4µ2(1 + κ)µ+1

κµ−1 exp [2µκ]

∞
∫

0

∞
∫

0

Q





√

γ̄d2Iα
2
I

2
+
γ̄d2Qα

2
Q

2



αµ
Iα

µ
Q

exp
[

−µ(1 + κ)
(

α2
I + α2

Q

)]

Iµ−1

[

2µ
√

κ(1 + κ)αI

]

·

Iµ−1

[

2µ
√

κ(1 + κ)αQ

]

dαIdαQ, (6.2)

em que γ̄ é a SNR média do canal, dI e dQ são as distâncias euclidianas entre os

śımbolos s e ŝ em relação às componentes em fase e em quadratura, respectivamente,

e Iν(·) denota a função de Bessel modificada de primeiro tipo e ordem ν [50, 8.431].

Aplicando a fórmula de Craig para a funçãoQ(·) [75] (Fórmula 5.15) na Fórmula 6.2,
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a expressão da PEP pode ser reescrita como

P (s→ ŝ) =
4µ2(1 + κ)µ+1

πκµ−1 exp [2µκ]

π/2
∫

0

∞
∫

0

∞
∫

0

exp

[

− γ̄d2I
4 sen2 φ

α2
I

]

exp

[

− γ̄d2Q
4 sen2 φ

α2
Q

]

αµ
I exp

[

−µ(1 + κ)α2
I

]

Iµ−1

[

2µ
√

κ(1 + κ)αI

]

αµ
Q exp

[

−µ(1 + κ)α2
Q

]

·

Iµ−1

[

2µ
√

κ(1 + κ)αQ

]

dαIdαQdφ. (6.3)

A Integral 6.3 pode ser calculada de diferentes maneiras. Portanto, diferentes ex-

pressões foram desenvolvidas nesta tese para o cálculo da PEP em canais κ-µ e repre-

sentam novas contribuições para a área. Essas expressões são apresentadas nas seções

a seguir.

6.1.1 Fórmula Exata da PEP

Diferentes técnicas de integração numérica podem ser utilizadas para o cálculo

da PEP. Para tornar os cálculos mais simples, e computacionalmente eficientes, foi

realizada a simplificação da Integral 6.3. Após realizar a integração em αI e αQ, a

integral se torna

P (s→ ŝ) =
(1 + κ)2µµ2µ

π exp [2µκ]

π/2
∫

0

(

γ̄d2I
4 sen2 φ

+ µ(1 + κ)

)−µ( γ̄d2Q
4 sen2 φ

+ µ(1 + κ)

)−µ

exp









(κ(1 + κ)µ2)
(

γ̄d2I
4 sen2 φ

+ µ(1 + κ)
) +

(κ(1 + κ)µ2)
(

γ̄d2Q
4 sen2 φ

+ µ(1 + κ)
)







 dφ. (6.4)

Utilizando a mudança de variável x = cos2 φ e realizando algumas manipulações

algébricas, a expressão exata da PEP proposta nesta tese se torna

P (s→ ŝ) =
1

2π [(1 + cI)(1 + cQ)]
µ ·Υ(κ, µ, cI , cQ) , (6.5)

em que cI =
γ̄d2I

4µ(1+κ)
, cQ =

γ̄d2Q
4µ(1+κ)

e Υ(·) é uma função especial que deve ser numerica-
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mente avaliada. Essa função é definida como

Υ (a, b, c, d) ,

1
∫

0

x−1/2 (1− x)2b−1/2

[(

1− x

1 + c

)(

1− x

1 + d

)]−b

·

exp

[

−ab
(

c

1 + c− x
+

d

1 + d− x

)]

dx. (6.6)

A Função 6.6 pode ser calculada utilizando diferentes pacotes de cálculos ma-

temáticos, como o Mathematica, o Maple e o Matlab.

6.1.2 Fórmula Baseada em Séries

Uma maneira alternativa para avaliar a expressão da PEP utiliza a representação

em séries para a função de Bessel modificada de primeiro tipo, presente no integrando

da Integral 6.3, [50, 8.445]

Iν(x) =
∞
∑

m=0

1

m!Γ(m+ ν + 1)

(x

2

)2m+ν

. (6.7)

Introduzindo a Fórmula 6.7 na Integral 6.3, realizando as integrações e outras ma-

nipulações algébricas, a expressão da PEP pode ser escrita como

P (s→ ŝ) =
exp [−2µκ]

2π [(1 + cI)(1 + cQ)]
µ

∞
∑

m=0

∞
∑

n=0

(µκ)m+nB
(

m+ n+ 2µ+ 1
2
, 1
2

)

m!n!(1 + cI)m(1 + cQ)n
·

F1

(

1

2
,m+ µ, n+ µ,m+ n+ 2µ+ 1;

1

1 + cI
,

1

1 + cQ

)

, (6.8)

em que F1(a, b, c, d; e, f) representa a função hipergeométrica de Appell [50, 9.180.1] e

B(a, b) é a função Beta [50, 8.380.1].

A Fórmula 6.8, baseada em séries, pode ser truncada para um número limitado de

termos, fazendo com que a expressão da PEP baseada em séries proposta nesta tese se

torne um limitante (dado que todos os termos são positivos),

P (s→ ŝ) ≥ exp [−2µκ]

2π [(1 + cI)(1 + cQ)]
µ

W−1
∑

m=0

W−1
∑

n=0

(µκ)m+nB
(

m+ n+ 2µ+ 1
2
, 1
2

)

m!n!(1 + cI)m(1 + cQ)n
·

F1

(

1

2
,m+ µ, n+ µ,m+ n+ 2µ+ 1;

1

1 + cI
,

1

1 + cQ

)

. (6.9)
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O número de termos em cada série (denotado por W e admitido igual em ambos

os somatórios) deve ser ajustado de acordo com a intensidade do desvanecimento.

Dado que a aproximação da PEP é composta por um somatório duplo, um número

de termos W 2 deve ser calculado. A Figura 6.1 ilustra algumas curvas geradas com a

aproximação baseada em séries para diferentes valores deW e considerando os śımbolos

aleatoriamente escolhidos 0, 3162 + 0, 9487j e 0, 9487 − 0, 3162j. O desempenho da

aproximação é avaliado considerando dois cenários: um cenário de desvanecimento

severo (κ = 0, 5, µ = 1, 5) e outro de desvanecimento brando (κ = 4, 5, µ = 4, 5).

Os valores de κ e µ em cada cenário foram escolhidos arbitrariamente de forma a

corresponder a baixos valores de κ e µ no primeiro cenário e a altos valores de κ e µ

no segundo cenário.
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(a) κ = 0, 5, µ = 1, 5.
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(b) κ = 4, 5, µ = 4, 5.

Figura 6.1: Aproximação baseada em séries para a PEP considerando os śımbolos
aleatoriamente escolhidos 0, 3162 + 0, 9487j and 0, 9487− 0, 3162j.

Como pode ser visto na Figura 6.1(a), um pequeno número de termos é suficiente

para obter uma aproximação precisa quando o canal é caracterizado por um desvane-

cimento severo, neste caso, um número total de W 2 = 16 termos foi utilizado. Entre-

tanto, em um cenário com um desvanecimento brando, como ilustrado na Figura 6.1(b),

mais termos são necessários para uma maior precisão e, neste caso, um número total de

W 2 = 676 termos foi utilizado. A justificativa para esse comportamento é que, em um

cenário com desvanecimento brando, o decaimento das curvas da PEP se torna mais

suave, requerendo um maior número de termos para modelá-lo. Além disso, uma im-

portante caracteŕıstica da aproximação proposta é que ela converge para o valor exato

da PEP em altos valores de SNR, mesmo utilizando um número pequeno de termos

nas séries.
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6.1.3 Limitantes Inferiores

Uma abordagem clássica para obter aproximações de funções anaĺıticas é a uti-

lização de limitantes. Foram deduzidos limitantes inferiores e superiores para a ex-

pressão da PEP com vistas à avaliação da técnica de DM sob desvanecimento κ-µ.

Dessa forma, dois limitantes inferiores foram deduzidos e são propostos nesta tese. O

primeiro deles é obtido truncando a fórmula da PEP baseada em séries, apresentada

na Inequação 6.9, para apenas um termo (i.e., m = 0 e n = 0), dando origem ao

“Limitante Inferior A”, apresentado a seguir

P (s → ŝ) ≥ exp [−2µκ] B
(

2µ+ 1
2 ,

1
2

)

2π [(1 + cI)(1 + cQ)]
µ F1

(

1

2
, µ, µ, 2µ+ 1;

1

1 + cI
,

1

1 + cQ

)

. (6.10)

Um outro limitante inferior foi obtido substituindo as funções exponenciais da

Fórmula 6.5 por suas séries de potência equivalentes [50, (1.211)]. A expressão pode

ser reescrita como

P (s→ ŝ) =
1

2π (1 + cI)
µ (1 + cQ)

µ

1
∫

0

x−1/2 (1− x)2µ−1/2

(

1− 1

1 + cI
x

)−µ

(

1− 1

1 + cQ
x

)−µ
[ ∞
∑

n=0

(−1)n

n!

(

µκcI
1 + cI − x

)n
]

[ ∞
∑

m=0

(−1)m

m!

(

µκcQ
1 + cQ − x

)m
]

dx, (6.11)

=
1

2π (1 + cI)
µ (1 + cQ)

µ

∞
∑

n=0

∞
∑

m=0

(−1)n(−1)m

n! m!

(

µκcI
1 + cI

)n(
µκcQ
1 + cQ

)m

1
∫

0

x−1/2 (1− x)2µ−1/2

(

1− 1

1 + cI
x

)−(µ+n)

(

1− 1

1 + cQ
x

)−(µ+m)

dx. (6.12)

Aplicando na Fórmula 6.12 a seguinte relação [50, (3.211)]

1
∫

0

xλ−1(1− x)µ−1(1− ux)−̺(1− vx)−σdx = B(µ, λ)F1(λ, ̺, σ, λ+ µ; u, v), (6.13)
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e realizando as manipulações algébricas necessárias, a expressão se torna

P (s→ ŝ) =
B
(

2µ+ 1
2
, 1
2

)

2π [(1 + cI) (1 + cQ)]
µ

∞
∑

m=0

∞
∑

n=0

(−1)m+n

m! n!

(

µκcI
1 + cI

)m(
µκcQ
1 + cQ

)n

F1

(

1

2
, µ+m,µ+ n, 2µ+ 1;

1

1 + cI
,

1

1 + cQ

)

. (6.14)

Utilizando o fato de que a função hipergeométrica de Appell na Fórmula 6.14 con-

verge para 1 em altos valores de SNR, a expressão pode ser reescrita como

P (s → ŝ) ≥ B
(

2µ+ 1
2 ,

1
2

)

2π (1 + cI)
µ (1 + cQ)

µ

∞
∑

n=0

∞
∑

m=0

(−1)n+m

n! m!

(

µκcI
1 + cI

)n( µκcQ
1 + cQ

)m

.(6.15)

Transformando as séries novamente em funções exponenciais, o outro limitante

inferior da PEP proposto nesta tese (referido como “Limitante Inferior B”) é definido

como

P (s→ ŝ) ≥ B
(

2µ+ 1
2
, 1
2

)

2π [(1 + cI) (1 + cQ)]
µ exp

[

−µκ
(

cI
1 + cI

+
cQ

1 + cQ

)]

. (6.16)

O limitante inferior apresentado na Inequação 6.16 é mais simples que o apresentado

na Inequação 6.10, dado que não requer o cálculo da função hipergeométrica de Appell.

6.1.4 Limitantes Superiores

Dois limitantes superiores para a PEP são propostos nesta tese para a avaliação

do desempenho da DM. O primeiro limitante assume que (1 + cI) e (1 + cQ), no

denominador da Fórmula 6.14, convergem respectivamente para cI e cQ em altos valores

de SNR, que a função F1(·) converge para 1 também em altos valores de SNR e que

as séries tornam-se funções exponenciais. Dado que, para baixos valores de SNR,

[(1 + cI)(1 + cQ)]
µ ≫ (cIcQ)

µ e
[(1+cI)(1+cQ)]µ

(cIcQ)µ
≫ F1(·), então a Fórmula 6.14 se torna

um limitante superior e pode ser reescrita como

P (s→ ŝ) ≤ B
(

2µ+ 1
2
, 1
2

)

2πcµI c
µ
Q

exp

[

−µκ
(

cI
1 + cI

+
cQ

1 + cQ

)]

. (6.17)

Se κ → 0 e µ = m, então a Inequação 6.17 coincide com o limitante superior da PEP

para canais com desvanecimento Nakagami-m apresentado em [67, Eq.(13)].
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O segundo limitante superior é baseado no uso do limitante de Chernoff (Ine-

quação 5.23). Ele é deduzido substituindo o limitante de Chernoff na Fórmula 6.2

e realizando a integração em αI e αQ. Finalmente, o limitante superior da PEP base-

ado no limitante de Chernoff, proposto nesta tese, pode ser escrito como

P (s→ ŝ) ≤ µ2µ(1 + κ)2µ

2

[(

γ̄d2I
4

+ µ(1 + κ)

)(

γ̄d2Q
4

+ µ(1 + κ)

)]−µ

·

exp

[

−γ̄κµ
(

d2I
d2I γ̄ + 4(1 + κ)µ

+
d2Q

d2Qγ̄ + 4(1 + κ)µ

)]

. (6.18)

6.1.5 Avaliação de Desempenho dos Limitantes da PEP

Os limitantes propostos servem como aproximações para a função da PEP e podem

ser utilizados para realizar a otimização do ângulo φ. Entretanto, as aproximações

propostas apresentam valores diferentes quando comparadas com os valores exatos da

PEP, além de apresentarem diferentes ńıveis de complexidade. Além disso, é impor-

tante ressaltar que todas as aproximações de PEP propostas para sistemas com DM

em canais κ-µ representam novas contribuições desta tese.

Dessa forma, uma comparação entre as aproximações propostas para a PEP é ne-

cessária. A Figura 6.2 apresenta a avaliação de desempenho dos limitantes inferiores e

superiores da PEP considerando diferentes valores de κ e µ e os śımbolos aleatoriamente

escolhidos, 0, 3162 + 0, 9487j e 0, 9487− 0, 3162j.
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(a) κ = 0, 5, µ = 1, 5.
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(b) κ = 4, 5, µ = 4, 5.

Figura 6.2: Limitantes da PEP considerando os śımbolos 0, 3162+ 0, 9487j e 0, 9487−
0, 3162j.

Como pode ser visto na Figura 6.2, o “Limitante Inferior B” é mais preciso que
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os demais em relação à curva “PEP Exata”. Além disso, ele é relativamente mais

simples que os outros limitantes, tornando sua adoção bastante atrativa. Entretanto,

um importante aspecto a ser notado é que o seu uso como uma aproximação da PEP faz

com que o limitante da união (que é um limitante superior) se torne uma aproximação.

6.2 Análise de Desempenho de Sistemas de DM em

Canais κ-µ

A adoção do modelo de desvanecimento κ-µ permite a avaliação de sistemas de co-

municações em condições de canais não cobertas por outros modelos, como o Nakagami-m.

Essa flexibilidade é adequada para realizar a avaliação da DM em diversas condições.

Esta seção apresenta a análise de desempenho da técnica de DM para canais com des-

vanecimento κ-µ. Avaliações numéricas e simulações de Monte Carlo foram realizadas

para obter o valor ótimo do ângulo φ e para verificar os ganhos obtidos pela técnica

considerando diferentes parâmetros de canal e expressões da PEP.

A avaliação do ângulo de rotação ótimo é realizada substituindo-se as diferentes

expressões de PEP na expressão do limitante da união apresentado na Inequação 5.6.

A avaliação foi realizada considerando constelações θ-QAM com o valor de θ = π/2

(SQAM), que permite a comparação de seus resultados com os outros da literatura,

e com diferentes ordens de modulação (M = 4 e M = 16). Dois cenários foram

considerados nos experimentos: (a) condições de desvanecimento severo (κ = 0, 1,

µ = 0, 25) e (b) condições de desvanecimento t́ıpico (κ = 1, 5, µ = 1, 75) [65].

As Figuras 6.3 e 6.4 apresentam a SEP do sistema de DM (com M = 4 e 16) para

um canal com desvanecimento κ-µ, em função do ângulo de rotação φ. O ângulo ótimo

depende da ordem da constelação e das caracteŕısticas do canal.

Comparando as Figuras 6.3 e 6.4, é posśıvel notar que o desempenho geral das apro-

ximações da PEP depende dos parâmetros do desvanecimento κ e µ. Em condições de

desvanecimento severo (Figuras 6.3(a) e 6.4(a)), o limitante de Chernoff apresenta o

pior desempenho em termos da SEP entre todos os limitantes propostos. Os demais

limitantes exibem um desempenho similar ao cálculo exato da PEP. A diferença exis-

tente entre os valores simulados e as demais curvas nas Figuras 6.3(a) e 6.4(a) se deve

à utilização do limitante da união na avaliação da SEP.

Por outro lado, em cenários de desvanecimento t́ıpico (Figuras 6.3(b) e 6.4(b)), o
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(a) κ = 0, 1, µ = 0, 25 e SNR = 20 dB (ângulo ótimo 28, 32◦).
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(b) κ = 1, 5, µ = 1, 75 e SNR = 20 dB (ângulo ótimo 30, 50◦).

Figura 6.3: Curvas para a SEP de um sistema com DM em função do ângulo de rotação
φ e M = 4.
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(a) κ = 0, 1, µ = 0, 25 e SNR = 26 dB (ângulo ótimo 31, 51◦).
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(b) κ = 1, 5, µ = 1, 75 e SNR = 26 dB (ângulo ótimo 31, 81◦).

Figura 6.4: Curvas para a SEP de um sistema com DM em função do ângulo de rotação
φ e M = 16.

limitante superior mostrado na Inequação 6.17 apresenta um desempenho inferior ao do

limitante de Chernoff. As curvas “PEP Exata”, “Séries” e “Simulação” não apresentam

distinção aparente no gráfico, enquanto que a curva do “Limitante Inferior B” encontra-

se muito próxima a elas. Finalmente, a aproximação “Limitante Inferior A” tem o pior

desempenho quando comparado à “PEP Exata”.

De forma a fornecer uma visão geral dos valores ótimos do ângulo de rotação em

sistemas de DM em canais κ-µ, a Figura 6.5 apresenta um gráfico que ilustra os valores

ótimos de φ em função dos parâmetros κ e µ, para constelações com M = 4 e M = 16,

respectivamente.

O processo de otimização foi realizado com o uso da aproximação “Limitante Infe-
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(a) M = 4.

(b) M = 16.

Figura 6.5: Ângulo ótimo de rotação φ do sistema de DM em função dos parâmetros
do canal κ e µ e da ordem da modulação M .

rior B”, devido à sua simplicidade e precisão. Apesar do valor do ângulo ótimo variar

de acordo com a SNR do canal, por questões de simplicidade, foi assumido um valor

bastante elevado de SNR (40 dB) na avaliação do ângulo de rotação, o que não gera

perdas significativas em relação ao uso do ângulo ótimo φ dinamicamente definido em
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função da SNR do canal. Além disso, dado que o valor do ângulo ótimo de rotação

do esquema de DM depende do valor dos parâmetros do canal κ e µ, os estimadores

desses parâmetros apresentados na Seção 3.3 podem ser empregados em sistemas reais

para determinar o valor de φ.

Como pode ser visto na Figura 6.5(a), o ângulo ótimo em constelações com M = 4

assume valores no intervalo de 27◦ a 32◦. O maior valor do ângulo ótimo (31, 4◦) é

obtido em valores elevados de µ e valores baixos de κ (i.e., em condições menos seve-

ras de desvanecimento). Por outro lado, o menor valor do ângulo ótimo (27, 8◦) deve

ser utilizado em baixos valores de κ e µ (i.e., em condições muito severas de desva-

necimento). Além disso, outros valores intermediários de φ devem ser selecionados de

acordo com as condições do desvanecimento do canal utilizando os resultados mostrados

na Figura 6.5(a).

A Figura 6.5(b) apresenta a avaliação do ângulo ótimo de rotação φ para cons-

telações com M = 16 em função dos parâmetros do desvanecimento do canal. Como

mostrado na figura, existem transições abruptas no gráfico, resultado de pequenas mu-

danças nos valores mı́nimos da SEP do sistema causadas pela alteração dos valores dos

parâmetros (i.e., pequenas alterações nos valores dos lóbulos das curvas da SEP, vide

Figura 6.4).

Se um canal com desvanecimento Nakagami-m for considerado (i.e., κ → 0 e µ =

m), os valores ótimos de φ são confirmados pelos valores apresentados em [67, Tabela 1]

(para constelações com M = 4), o que ilustra a precisão da aproximação utilizada

(“Limitante Inferior B”).

6.2.1 Avaliação do Tempo de Execução das Aproximações da

PEP para Canais κ-µ

Visando verificar o desempenho das aproximações da PEP para sistemas de DM

em canais κ-µ em termos de seu tempo de execução, foi realizada a avaliação do tempo

médio de 900 execuções do cálculo do limitante da união utilizando as diferentes ex-

pressões propostas. Para o cálculo, 30 realizações do experimento foram efetuadas de

forma a permitir inferências estat́ısticas. A Tabela 6.1 mostra os tempos de execução

para os limitantes da união considerando o uso de constelações com M = 4 e M = 16

e as diferentes expressões da PEP.

Como pode ser visto na Tabela 6.1, entre as aproximações mais precisas (con-
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Tabela 6.1: Tempo médio de execução de 900 execuções do cálculo do limitante da
união considerando as diferentes aproximações da PEP propostas.

Constelação Desvanecimento Expressão da PEP Tempo de
Execução (seg.)

M = 4

Severo

Limitante Superior 0,020
Chernoff 0,022

PEP Exata 0,922
Séries 148,490

Limitante Inferior A 1,064
Limitante Inferior B 0,023

Tı́pico

Limitante Superior 0,026
Chernoff 0,019

PEP Exata 1,701
Séries 168,540

Limitante Inferior A 1,985
Limitante Inferior B 0,031

M = 16

Severo

Limitante Superior 0,170
Chernoff 0,124

PEP Exata 17,924
Séries 2956,030

Limitante Inferior A 20,827
Limitante Inferior B 0,167

Tı́pico

Limitante Superior 0,172
Chernoff 0,126

PEP Exata 30,335
Séries 3226,570

Limitante Inferior A 34,965
Limitante Inferior B 0,187

forme discutido na Seção 6.2), o “Limitante Inferior B” apresentou o menor tempo de

execução. Seu tempo de execução é maior que o das aproximações Chernoff e “Limi-

tante Superior”, mas apresenta uma maior precisão que estas, sendo mais atrativa para

o processo de otimização e para a aproximação da SER e da BER do sistema.

Por fim, é posśıvel verificar que o uso da expressão “PEP Exata” (que requer

o cálculo de uma integral definida) se mostra mais vantajosa que o uso da fórmula

“Séries”, visto que a última apresenta um grande tempo de execução (por conta de seu

elevado número de operações).

6.2.2 Avaliação da SER do Sistema de DM em Canais κ-µ

Baseado no uso da aproximação “Limitante Inferior B”, esta seção apresenta a

avaliação da SER de sistemas de comunicações que utilizam a técnica de DM para

canais com desvanecimento κ-µ. Simulações de Monte Carlo foram realizadas para

avaliar a eficiência dessa técnica sob desvanecimentos com diferentes caracteŕısticas.
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Na avaliação, o ângulo de rotação foi dinamicamente adaptado de acordo com a SNR

instantânea do canal utilizando o método de busca da seção dourada [44, Seção 10.2].

Os mesmos parâmetros de canal utilizados na Seção 6.2 foram adotados (Figuras 6.3

e 6.4).

As taxas de erro de śımbolo para os sistemas com M = 4 e M = 16, com e sem o

uso da DM, são apresentadas, respectivamente, nas Figuras 6.6 e 6.7. Além dos valores

simulados, as curvas do limitante da união (UB) e do limitante dos vizinhos mais

próximos (NN) também são ilustradas nos gráficos. A curva do limitante da união da

SER (Inequação 5.4) foi calculada utilizando a expressão exata da PEP (Fórmula 6.5),

enquanto a curva do limitante dos vizinhos mais próximos (Fórmula 5.5) foi calculada

utilizando a aproximação da PEP “Limitante Inferior B” (Fórmula 6.16).
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Figura 6.6: Curvas para a SER do sistema com M = 4, com e sem a rotação, em
condições de desvanecimento severas e t́ıpicas.

Em uma transmissão convencional os picos de desvanecimento podem degradar

completamente a informação contida nos śımbolos transmitidos (componentes em fase

e quadratura). Entretanto, com a técnica de DM, as componentes dos śımbolos são

transmitidas em instantes de tempos diferentes, criando uma redundância.

Assim, o ganho provido pela DM é maior sob condições severas de desvanecimento,

mas não afeta o desempenho do sistema quando os sinais são transmitidos em ca-

nais AWGN, dado que a distância euclidiana entre os śımbolos permanece constante

independentemente do ângulo de rotação φ. Esse aspecto pode ser verificado nas Figu-

ras 6.6 e 6.7, em que o desempenho da constelação rotacionada supera o desempenho

do sistema de referência (sem rotação). Entretanto, é posśıvel notar que os ganhos

fornecidos por essa técnica diminuem quando o desvanecimento se torna menos severo
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Figura 6.7: Curvas para a SER do sistema com M = 16, com e sem a rotação, em
condições de desvanecimento severas e t́ıpicas.

(i.e., à medida que os valores de κ e µ crescem).

Para o sistema com M = 4, o ganho da DM é 16, 86 dB (para uma SER de

4, 35× 10−2) considerando condições de desvanecimento severas (κ = 0, 1, µ = 0, 25), e

de 4, 80 dB (para uma SER de 4, 04 × 10−4) em um cenário de desvanecimento t́ıpico

(κ = 1, 5, µ = 1, 75). Por outro lado, para um sistema com M = 16, um ganho de

11, 28 dB (para uma SER de 9, 30×10−2) é obtido em desvanecimento severo, enquanto

que em um desvanecimento t́ıpico o ganho da técnica de DM é de 3, 74 dB (para uma

SER de 1, 34× 10−3).

Um outro aspecto importante a ser notado é que o limitante da união não é uma

boa aproximação para canais sujeitos a severas condições de desvanecimento, mas se

torna uma aproximação adequada para melhores condições de canal. Em vez disso,

o limitante dos vizinhos mais próximos (com a aproximação da PEP “Limitante In-

ferior B”) se aproxima dos valores simulados em condições de desvanecimento severo

(Figura 6.6(a)), mas se torna um limitante inferior em um cenário de desvanecimento

t́ıpico (Figura 6.6(b)).

6.3 Avaliação de Desempenho da Técnica de DM

em Canais com Correlação Temporal

As avaliações de desempenho apresentadas anteriormente consideraram que as com-

ponentes em fase (In-Phase – I) e em quadratura (Quadrature – Q) são afetadas in-
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dependentemente pelo desvanecimento. Essa premissa é baseada no fato de que a

profundidade do entrelaçamento k é maior que a largura de banda de coerência do

canal.

Entretanto, em um cenário real, as condições do canal variam constantemente e

as informações de estado do canal podem não ser perfeitamente estimadas, impedindo

o sistema de adaptar dinamicamente a profundidade do entrelaçamento. Além disso,

a largura de banda de coerência muda de acordo com a frequência Doppler, o que

depende da velocidade relativa entre o transmissor e o receptor. Portanto, algum grau

de correlação temporal entre os coeficientes de desvanecimento pode aparecer, afetando

o desempenho da DM.

Esta seção apresenta a avaliação da DM assumindo um canal correlacionado no

tempo. Uma análise da influência da correlação no ângulo de rotação e no desempenho

da técnica também é apresentada.

6.3.1 Geração de um Canal com Desvanecimento κ-µ com Cor-

relação Temporal

O primeiro desafio a ser enfrentado na avaliação proposta é a simulação de um

canal κ-µ correlacionado no tempo. Dessa forma, um gerador de desvanecimento κ-µ

correlacionado é proposto nesta seção como uma contribuição da tese. Ele é baseado

na adaptação do gerador clássico de desvanecimento Rayleigh correlacionado, nas pro-

priedades dos processos gaussianos e na definição do modelo f́ısico do desvanecimento

κ-µ.

De acordo com o modelo apresentado em [33], o sinal recebido é uma composição

de múltiplos clusters, cada um consistindo de ondas espalhadas de potências idênticas

e de uma componente dominante de potência arbitrária. Assim, a envoltória R da

distribuição κ-µ pode ser definida em termos de suas componentes I e Q, como a seguir

R2 =
n
∑

i=1

(Xi + pi)
2 +

n
∑

i=1

(Yi + qi)
2, (6.19)

em que Xi e Yi são processos aleatórios gaussianos independentes com médias E[Xi] =

E[Yi] = 0 e variâncias V [Xi] = V [Yi] = σ2, pi e qi são, respectivamente, os valores

médios das componentes I e Q do i-ésimo cluster e n é o número de clusters.

Como discutido no Caṕıtulo 3, os parâmetros κ e µ definem a forma da distribuição,
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com κ representando a razão entre a potência total das componentes dominantes e a

potência total das componentes espalhadas, analiticamente definidas conforme [33]

κ =

∑n
i=1(p

2
i + q2i )

2µσ2
, (6.20)

e µ representa uma versão da variável n que assume valores reais, dada por [33]

µ =
E2[R2]

V [R2]

1 + 2κ

(1 + κ)2
. (6.21)

O parâmetro µ estende o significado original do parâmetro n para valores reais de

forma a representar algumas caracteŕısticas espećıficas do canal, como segue [33]: (a)

correlação não nula entre os clusters de componentes de multipercurso; (b) correlação

não nula entre as componentes I e Q dentro de cada cluster ; e (c) a natureza não

gaussiana das componentes I e Q de cada cluster da envoltória do desvanecimento,

entre outras caracteŕısticas.

Baseado no modelo f́ısico de um canal κ-µ, a Figura 6.8 apresenta o diagrama

de blocos do gerador de desvanecimento proposto (com pi, qi = m, ∀ 1 ≤ i ≤ n).

Como pode ser visto na figura, o processo κ-µ correlacionado resultante é composto

por uma soma de n processos Rice correlacionados com parâmetro K (com cada pro-

cesso representando um cluster de ondas de multipercurso, contendo uma componente

dominante). O sinal resultante representa um processo κ-µ com parâmetro κ = K e

µ = n.

O primeiro passo realizado no sistema proposto é a produção de um desvanecimento

Rayleigh correlacionado. Diferentes técnicas estão dispońıveis na literatura para esse

fim, incluindo aquelas bem conhecidas, como o espectro de Smith [86] e a soma de

senóides [87]. A função de autocorrelação normalizada do processo gaussiano complexo

é dada por [88]

R(τ) = J0(2πfDτ), (6.22)

em que τ é o deslocamento temporal e fD é a frequência Doppler máxima. A densi-

dade espectral de potência de um canal Rayleigh com correlação temporal é dada pelo
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Figura 6.8: Diagrama de blocos do gerador da envoltória do desvanecimento κ-µ cor-
relacionado.

clássico espectro de Jakes [86, 89], como a seguir

S(f) =



















1

πfD

√

1−
(

f
fD

)2
, |f | ≤ fD,

0, |f | > fD,

(6.23)

em que f é o deslocamento relativo da frequência da portadora.

A variável aleatória Rayleigh é então transformada para produzir um desvaneci-

mento Rice normalizado. Dado que o desvanecimento Rayleigh é um processo gaussi-

ano circularmente simétrico, suas estat́ısticas podem ser modificadas sem a perda de

suas caracteŕısticas gaussianas. Assim, o desvanecimento Rice normalizado é obtido a

partir de um processo gaussiano complexo α = X + jY , em que as componentes real e

imaginária têm média m e desvio padrão s, i.e., X, Y ∼ N(m, s2), dados por [90]

m =

√

K

2(K + 1)
(6.24)

s =

√

1

(K + 1)
, (6.25)
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em que K (o fator de Rice) é a razão entre as componentes de linha de visada (Line-Of-

Sight – LOS) e sem linha de visada (Non-Line-Of-Sight – NLOS), K = 0 corresponde

ao canal com desvanecimento Rayleigh e K → ∞ corresponde a um canal sem des-

vanecimento (AWGN). O parâmetro κ do desvanecimento resultante corresponde ao

valor de K definido ao desvanecimento Rice.

O processo de geração do desvanecimento Rice deve ser repetido n vezes, com n

sendo o inteiro correspondente ao valor do parâmetro µ. Um gerador gaussiano opcional

pode ser utilizado para a produção de valores reais do parâmetro µ múltiplos de 0, 5.

Essa limitação requer a adaptação dos cenários de canal previamente utilizados,

como a seguir: (a) condições de desvanecimento severo (κ = 0, 1, µ = 0, 5) e (b)

condições de desvanecimento t́ıpico (κ = 1, 5, µ = 2, 0).

Finalmente, a partir da soma dos quadrados dos valores absolutos dos processos

Rice e da aplicação do operador raiz quadrada no processo resultante, a envoltória do

desvanecimento κ-µ correlacionado é obtido. A normalização das amostras de desva-

necimento também é necessária.

A Figura 6.9 apresenta os histogramas das envoltórias para os dois cenários de

desvanecimento κ-µ (gerados pelo sistema desenvolvido) e de suas fdps teóricas corres-

pondentes. Como pode ser visto, os histogramas se ajustam bem às fdps teóricas.

A função de autocorrelação normalizada, para ambos os cenários, foi calculada uti-

lizando as amostras de desvanecimento geradas. A Figura 6.10 mostra a autocorrelação

para os cenários de desvanecimento gerados, considerando uma frequência de amostra-

gem de 270.833 śımbolos/segundo (análoga à utilizada no sistema Global System for

Mobile Communications – GSM), e duas frequências Doppler diferentes.

Como esperado, a presença de componentes dominantes e um número de clusters

não unitário (i.e., determinado por µ), cria uma correlação entre as amostras de desva-

necimento. Como resultado, o canal não se descorrelaciona (em vez disso, a correlação

é reduzida ou incrementada de acordo com a separação temporal das amostras). Fi-

nalmente, as amostras de desvanecimento geradas estão prontas para serem utilizadas

na avaliação da técnica de DM.
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Figura 6.9: Histogramas dos dois canais κ-µ gerados e suas fdps teóricas correspon-
dentes (representadas por linhas tracejadas).

6.3.2 Desempenho do Sistema em Canais com Correlação Tem-

poral

O desempenho geral da técnica de DM em canais descorrelacionados somente é

afetado pelo ângulo de rotação da constelação de sinais (que deve ser definido de acordo

com as caracteŕısticas do canal). Canais correlacionados requerem que a profundidade

do entrelaçamento k seja cuidadosamente definida, de forma a reduzir a correlação entre

as amostras de desvanecimento entrelaçadas. Portanto, quanto menor for a frequência

Doppler máxima fD, maior deve ser a profundidade do entrelaçamento, requerendo a

análise do efeito da mudança de k no sistema.

A Figura 6.11 apresenta as curvas de BER para um sistema θ-QAM com θ = π/2

e M = 16 em função da profundidade do entrelaçamento k. A avaliação foi realizada
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Figura 6.10: Funções de autocorrelação normalizadas calculadas a partir das amostras
de desvanecimento κ-µ geradas para ambos os cenários descritos.

considerando o cenário de desvanecimento t́ıpico (κ = 1, 5, µ = 2, 0), uma frequência

de amostragem de 270.833 śımbolos por segundo e três diferentes valores de SNR (10,

15 e 20 dB). Para cada SNR, três curvas de BER foram geradas: (a) de um sistema

sem DM (ângulo de rotação 0, 0◦) em um canal correlacionado, (b) de um sistema com

DM (ângulos de rotação 30, 2◦ e 45, 0◦) em um canal descorrelacionado e (c) de um

sistema com DM (ângulos de rotação 30, 2◦ e 45, 0◦) em um canal correlacionado. As
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frequências Doppler máximas de 100 Hz e 200 Hz foram considerados na avaliação. O

ângulo de rotação para cada cenário foi otimizado utilizando o limitante da união com a

aproximação da PEP proposta “Limitante Inferior B” (apresentado na Fórmula 6.16).
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Figura 6.11: BER do sistema θ-QAM com DM em função da profundidade do en-
trelaçamento, considerando uma constelação com M = 16 e θ = π/2, em um cenário
de desvanecimento t́ıpico (κ = 1, 5, µ = 2, 0), uma frequência de amostragem de 270.833
śımbolos/segundo e três diferentes valores de SNR (10, 15 e 20 dB).

Como pode ser visto nas figuras, em canais correlacionados, a BER do sistema com

DM muda com a profundidade do entrelaçamento de acordo com o comportamento da
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função de autocorrelação do canal. Assim, a BER é reduzida à medida que a correlação

entre os śımbolos entrelaçados também é reduzida. Por exemplo, a BER mı́nima na

Figura 6.11(a) é alcançada quando o valor de k é aproximadamente 1.650 śımbolos (que

é equivalente ao menor valor de correlação na Figura 6.10(b), fD = 100 Hz). De forma

equivalente, na Figura 6.11(b), a BER mı́nima é obtida quando k é aproximadamente

825 śımbolos (que é equivalente ao menor valor de correlação na Figura 6.10(b), fD =

200 Hz, e o dobro que no cenário de 100 Hz).

Uma importante caracteŕıstica a ser verificada nas curvas apresentadas é que, para

os valores de correlação mı́nima, a BER do sistema em canais correlacionados é menor

que os valores obtidos com canais descorrelacionados. Isso ocorre porque, nos valores

de correlação mı́nima, há uma probabilidade maior de que uma das componentes seja

pouco afetada pelo desvanecimento quando ocorre um pico de desvanecimento na ou-

tra componente. Essa caracteŕıstica pode ser aproveitada pelo sistema de DM para

reduzir a BER do sistema, demandando que a profundidade do entrelaçamento seja

adequadamente definida.

Na ausência de rotação (0, 0◦) o sistema se torna invariante às mudanças na profun-

didade do entrelaçamento, dado que não existe redundância entre as componentes I e

Q entrelaçadas dos śımbolos transmitidos. Por fim, um canal sem correlação temporal

(i.e., quaisquer pares de śımbolos entrelaçados são descorrelacionados) é equivalente a

um canal com fD → ∞. Dado que a correlação entre os śımbolos transmitidos é nula,

a profundidade do entrelaçamento k não afeta o desempenho da DM.

A BER do sistema é avaliada em função do ângulo de rotação, de forma a verificar

a influência da correlação temporal no ângulo de rotação ótimo. A Figura 6.12 ilustra

as curvas obtidas para um sistema θ-QAM com M = 16, θ = π/2, sujeito a um cenário

de desvanecimento t́ıpico (κ = 1, 5, µ = 2, 0), uma frequência de amostragem de

270.833 śımbolos/segundo, uma SNR de 20 dB, diferentes frequências Doppler máximas

e profundidades de entrelaçamento.

O desempenho do sistema para fD = 100 Hz e k = 1.650 é equivalente ao desempe-

nho para fD = 200 Hz e k = 825, dado que em ambos os cenários o sistema experimenta

o mesmo ńıvel de correlação. A figura ilustra a ausência de variações significativas no

valor do ângulo ótimo entre canais correlacionados e descorrelacionados. Além disso,

conforme discutido anteriormente, considerando os valores de correlação mı́nimos, a

BER do sistema para canais correlacionados no tempo é menor que os valores obtidos

para canais descorrelacionados.
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Figura 6.12: BER do sistema θ-QAM com DM em função do ângulo de rotação, com
M = 16 e θ = π/2, em um cenário de desvanecimento t́ıpico (κ = 1, 5, µ = 2, 0),
uma frequência de amostragem de 270.833 śımbolos por segundo, uma SNR de 20 dB
e diferentes valores de frequência Doppler máxima.

Finalmente, a Figura 6.13 mostra as curvas de BER da DM em função da SNR.

O ângulo de rotação utilizado na avaliação foi obtido calculando a média dos valores

de rotação ótimos apresentados na Figura 6.11. Nos experimentos, um sistema θ-

QAM com M = 16 e θ = π/2, sujeito a um desvanecimento t́ıpico (κ = 1, 5, µ =

2, 0), e uma frequência de amostragem de 270.833 śımbolos/segundo (em um canal

com correlação temporal) foi considerado. Resultados equivalentes foram obtidos para

fD = 100 Hz, k = 1.650 e para fD = 200 Hz, k = 825, portanto, somente uma curva

(“correlacionado”) é mostrada na figura.

A adição da técnica de DM provê um ganho adicional de 5, 7 dB (para uma BER

de 10−5). Entretanto, o ganho do sistema aumenta quando canais correlacionados são

considerados e um valor apropriado de k é definido, o que representa um ganho adicional

de aproximadamente 1 dB quando comparado a cenários com canais descorrelacionados

(para o mesmo valor de BER). Conforme discutido anteriormente, esse ganho se deve à

definição do valor de mı́nimo de correlação do canal à profundidade do entrelaçamento.

Assim, para os valores mı́nimos de correlação do canal, aumentam as chances de que

uma componente dos śımbolos seja pouco afetada pelo desvanecimento sempre que a

outra estiver sujeita a um desvanecimento severo.

Baseado no experimentos, conclui-se que, para canais correlacionados no tempo,
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Figura 6.13: BER do sistema θ-QAM com DM em função da SNR do canal, para um
sistema comM = 16 e θ = π/2, sujeito a um desvanecimento t́ıpico (κ = 1, 5, µ = 2, 0)
e uma frequência de amostragem de 270.833 śımbolos/segundo.

a profundidade do entrelaçamento deve ser cuidadosamente definida para melhorar o

desempenho geral do sistema. A escolha adequada da profundidade do entrelaçamento

reduz a BER do sistema a valores menores que os obtidos em canais descorrelacionados

(i.e., canais com fD → ∞). Uma outra consequência do uso da profundidade ótima de

entrelaçamento é que não há mudanças significativas no ângulo ótimo de rotação.

6.4 Avaliação de Desempenho da Técnica de DM

Sujeita a Erros de Estimação de Canal

Nas seções anteriores, o desempenho da técnica de diversidade de modulação foi ava-

liada considerando-se a existência de informações de estado do canal (Channel State

Information – CSI) ideais, i.e., o ganho do canal é perfeitamente conhecido. Em siste-

mas reais, o ganho do canal é desconhecido e deve ser estimado no receptor. Os valores

estimados são utilizados para compensar os efeitos do desvanecimento nos śımbolos

recebidos. Entretanto, quanto mais erros de estimação ocorrerem no sistema, maior

será a degradação de seu desempenho.

Assim, simulações de Monte Carlo foram conduzidas para verificar a influência

dos erros de estimação no desempenho do sistema de DM. Esses experimentos visam
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investigar o impacto do uso de algoritmos clássicos de estimação da amplitude e fase

do canal no valor do ângulo ótimo de rotação e no desempenho geral do sistema.

Uma análise do impacto dos erros de estimação no sistema de DM, bem como

os resultados dos experimentos são apresentados nesta seção. Os algoritmos LMS

(Least Mean Square) e PLL (Phase-Locked Loop) [91] de primeira ordem, adotados

para rastrear a amplitude e a fase do canal de comunicações sem fio, também são

descritos.

6.4.1 Algoritmos de Estimação

Os algoritmos de estimação são utilizados nos sistemas de comunicações para obter

a amplitude e a fase da resposta ao impulso dos canais sem fio. Esse recurso permite

ao sistema compensar os efeitos do desvanecimento nos sinais recebidos, melhorando

o desempenho geral. Esta seção apresenta dois estimadores: (a) LMS, para estimação

da amplitude e (b) PLL, para estimação da fase.

Estimador de Amplitude

Na avaliação, o algoritmo LMS foi utilizado para estimar a amplitude da resposta

ao impulso do canal. O algoritmo funciona por meio de uma relação recursiva, que

atualiza continuamente a amplitude estimada do canal α̂(n), conforme apresentado a

seguir [91]

α̂(n+ 1) = α̂(n) + λs(n)e∗(n), (6.26)

em que λ é o parâmetro que define o tamanho do passo do algoritmo LMS, (·)∗ é o

operador conjugado complexo e e(n) é o sinal erro, dado por

e(n) = r(n)− α̂(n)ŝ(s), (6.27)

em que r(n) é a n-ésima amostra de sinal recebida, α̂(n) é a n-ésima amostra estimada

da amplitude do desvanecimento e ŝ(s) é a n-ésima amostra estimada do sinal. Durante

o processo de treinamento, ŝ(s) = s(s), e após o processo de treinamento a estimativa

do sinal é provida pelo detector.
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Estimador de Fase

Dado que o desempenho da DM é afetado pelo ângulo de rotação da constelação, a

estimação de fase do canal se torna um aspecto crucial a ser tratado no sistema. Para

a avaliação, o algoritmo PLL de primeira ordem foi utilizado.

De forma similar ao algoritmo LMS, o PLL utiliza um filtro recursivo na estimação.

A atualização da fase é realizada por meio da seguinte fórmula

φ̂(n+ 1) = φ̂(n) + ρ uφ(n), (6.28)

em que ρ é o passo do filtro recursivo e uφ(n) é o detector de erro de fase, dado por [92]

uφ(n) = Im[e−jφ̂s∗(n)r(n)]. (6.29)

O algoritmo PLL visa maximizar a função de verossimilhança da fase, o que é obtido

quando a sáıda do detector de erro de fase é zero. Uma descrição mais completa do

algoritmo PLL pode ser encontrada em [92].

6.4.2 Avaliação do Ângulo Ótimo de Rotação Considerando

Erros de Estimação de Canal

Em sistemas de comunicações reais, os algoritmos de estimação do desvanecimento

não são capazes de rastrear perfeitamente a amplitude e a fase da resposta ao impulso

do canal. No entanto, a presença de erros na estimação reduz o desempenho da DM,

bem como afeta o valor do ângulo ótimo de rotação.

A estimação do desvanecimento é realizada independentemente em cada bloco de

śımbolos (utilizando uma sequência de treinamento transmitida no ińıcio de cada

bloco). Quanto maior o tamanho da sequência de treinamento, melhor o desempe-

nho do estimador (ao custo de uma redução na taxa de transmissão do sistema). Na

avaliação realizada, 20% de cada bloco de śımbolos consiste em śımbolos de treinamento

(próximo ao valor adotado no sistema GSM, que utiliza aproximadamente 17, 6% de

cada bloco para treinamento).

O desempenho dos algoritmos LMS e PLL também depende do valor dos parâmetros

λ e ρ (tamanho dos passos utilizados nos algoritmos). Esses parâmetros foram definidos

por meio de simulações computacionais visando reduzir a BER do sistema. Nos expe-
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rimentos, a otimização de λ (LMS) foi realizada assumindo que a fase é perfeitamente

estimada e a otimização de ρ (PLL) considerou que a amplitude era perfeitamente

estimada. A Tabela 6.2 mostra os valores obtidos para os parâmetros de passo a serem

utilizados em diferentes cenários.

Tabela 6.2: Valores dos passos do LMS (λ) e do PLL (ρ) para diferentes cenários.
Cenário 1 (κ = 0,1, µ = 0,5) 100 Hz 200 Hz

M = 4
φ = 0, 0◦

λ 0,5 0,5
ρ 0,5 0,5

φ = 29, 2◦
λ 0,25 0,25
ρ 0,25 0,45

M = 16
φ = 0, 0◦

λ 0,35 0,5
ρ 0,3 0,5

φ = 10, 7◦
λ 0,5 0,6
ρ 0,35 0,5

Cenário 2 (κ = 1,5, µ = 2,0) 100 Hz 200 Hz

M = 4
φ = 0, 0◦

λ 0,85 0,5
ρ 0,3 0,8

φ = 41, 0◦
λ 0,1 0,2
ρ 0,25 0,45

M = 16
φ = 0, 0◦

λ 0,1 0,2
ρ 0,7 0,8

φ = 35, 1◦
λ 0,15 0,2
ρ 0,4 0,5

Com base nos valores otimizados de λ e ρ, simulações de Monte Carlo foram realiza-

das para avaliar o impacto dos erros de estimação do canal no ângulo ótimo de rotação.

A Figura 6.14 apresenta as curvas de BER do sistema de DM em função do ângulo

de rotação, considerando diferentes parâmetros para os algoritmos de estimação (LMS

e PLL), um sistema θ-QAM com M = 16 e θ = π/2 sob um desvanecimento t́ıpico

(κ = 1, 5, µ = 2, 0), uma frequência de amostragem de 270.833 śımbolos/segundo, uma

SNR de 20 dB e frequência Doppler máxima de 100 Hz.

Como pode ser visto na figura, a presença de erros de estimação de canal modifica

significativamente o valor do ângulo de rotação ótimo, requerendo que a otimização de

φ considere a existência destes erros no sistema. Entretanto, nos experimentos a seguir,

para avaliar a eficiência da diversidade de modulação enquanto opera na presença de

erros de estimação, os mesmos ângulos de rotação obtidos para canais perfeitamente

estimados foram usados.

Os resultados de simulação considerando o impacto dos erros de estimação na
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(b) Erros de estimação da fase (algoritmo PLL utilizado).

Figura 6.14: Curvas para a BER da técnica de DM, sujeita a erros na estimação da
amplitude e da fase, em função do ângulo de rotação, com M = 16 e θ = π/2, sob um
desvanecimento t́ıpico (κ = 1, 5, µ = 2, 0), uma frequência de amostragem de 270.833
śımbolos/segundo, uma SNR de 20 dB e frequência Doppler máxima de 100 Hz.

BER do sistema (em função da SNR do canal), são apresentados na Figura 6.15.

As curvas com DM foram geradas utilizando uma profundidade de entrelaçamento de

1.650 śımbolos para fD = 100 Hz e 825 śımbolos para fD = 200 Hz. As curvas de de-

sempenho na ausência de erros de estimação também foram inclúıdas para comparação.

Apesar de conceitualmente haver uma equivalência entre as curvas de BER do
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(b) M = 16.

Figura 6.15: Curvas para a BER do sistema θ-QAM com DM e θ = π/2, sujeito a
erros de estimação de amplitude e fase do canal, em função da SNR do canal, sob um
desvanecimento t́ıpico (κ = 1, 5, µ = 2, 0), uma frequência de amostragem de 270.833
śımbolos/segundo e as frequências Doppler máximas de 100 Hz e 200 Hz.

sistema ao dobrar a frequência Doppler máxima e reduzir a profundidade do en-

trelaçamento pela metade, é posśıvel verificar nas Figuras 6.15(a) e 6.15(b) que, na

presença de erros de estimação, não houve essa equivalência entre as curvas com

fD = 100 Hz e fD = 200 Hz. Isso ocorre porque o desempenho dos algoritmos de

estimação é afetado diretamente pelo valor da frequência Doppler máxima do canal
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(dado que a mudança da frequência Doppler altera a taxa de variação da amplitude

e da fase do canal, modificando assim a precisão do processo de estimação). Dessa

forma, verifica-se que a imperfeição do processo de estimação afeta de forma desigual

os sistemas sujeitos aos valores de fD = 100 Hz e fD = 200 Hz.

Além disso, embora os erros de estimação tenham modificado o valor ótimo de φ, os

ganhos proporcionados pelo uso da DM superaram as perdas causadas pela presença de

erros de estimação no sistema com M = 4, conforme pode ser visto na Figura 6.15(a).

Nesse caso, o desempenho dos sistemas de DM, mesmo na presença de erros de es-

timação, foi melhor que o dos sistemas convencionais (i.e., sistemas que não usam a

técnica ou 0, 0◦). Como pode ser visto na figura, o esquema de DM com erros de es-

timação, M = 4 e fD = 100 Hz superou o sistema convencional por, aproximadamente,

3, 65 dB para um valor de BER de 4, 13× 105.

Entretanto, a mesma conclusão não foi obtida para o sistema com M = 16 (Fi-

gura 6.15(b)). Em vez disso, o uso de um ângulo de rotação não ótimo (35, 1◦) e os

erros de estimação do canal degradaram significativamente o desempenho do sistema

em relação ao sistema convencional (0.0◦). A degradação do desempenho causada pela

presença dos erros de estimação pode ser confirmada pela comparação da BER para

ambos os valores de φ na Figura 6.14: para uma BER de 6, 3 × 10−4, uma perda de

aproximadamente 12, 92 dB é observada na comparação entre os sistemas rotacionados

e não rotacionados.

Finalmente, como consequência da presença de erros de estimação de canal em

canais com desvanecimento rápido correlacionado, um patamar irredut́ıvel da BER

aparece nas curvas. O patamar irredut́ıvel aumenta com o valor da frequência Doppler

máxima (fD). Isso ocorre porque, para valores elevados de fD, as variações do canal

são mais rápidas, aumentando o número de erros de estimação gerados pelos algoritmos

LMS e PLL.

6.5 Avaliação de Desempenho da Técnica de Diver-

sidade de Modulação em Canais Seletivos em

Frequência Utilizando Receptores MRC

As avaliações da técnica de DM realizadas até a seção anterior consideraram o

uso de canais sujeitos ao desvanecimento plano, ou seja, canais cujo desvanecimento
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afeta de modo uniforme toda a largura de banda do sinal (i.e., B ≪ Bc, em que B

é a largura de banda do sinal e Bc é a largura de banda de coerência). Por outro

lado, existem canais cujo desvanecimento afeta de forma desigual frequências diversas

(i.e., B ≫ Bc) [7], denotados canais seletivos em frequência. As técnicas de diversidade

utilizadas para mitigar os efeitos do desvanecimento causado pelos múltiplos percursos

de propagação são chamadas de microdiversidade [7].

O desvanecimento causado pelos canais seletivos em frequência pode ser modelado

por um filtro linear, caracterizado pela seguinte resposta ao impulso equivalente em

banda básica [47]

h(t) =
L
∑

l=1

αle
−jϕlδ(t− τl), (6.30)

em que L é o número de percursos (equivalente ao número de ramos do receptor), δ(·)
é a função delta de Dirac, αl, ϕl e τl, l = 1, ..., L, são as amplitudes, fases e atrasos

aleatórios do l-ésimo percurso, respectivamente, todos independentes entre si. Assume-

se ainda que os parâmetros dos múltiplos percursos de propagação são independentes

entre si, e seus valores são considerados constantes durante o intervalo de um śımbolo.

Considera-se ainda que não há interferência co-canal e que o sinal é transmitido por

L percursos independentes e identicamente distribúıdos com desvanecimento κ-µ lento

e plano. Por fim, é assumido, sem perda de generalidade, que o primeiro atraso τ1 = 0

é o canal de referência e τ1 < τ2 < ... < τL [47]. O diagrama simplificado que ilustra a

resposta ao impulso equivalente do canal é apresentado na Figura 6.16.

Dessa forma, esta seção apresenta a avaliação de desempenho da técnica de DM em

canais κ-µ seletivos em frequência. O uso desse modelo de desvanecimento na avaliação

é interessante pois permite representar diversos cenários f́ısicos não cobertos por outros

modelos, além de incluir os modelos clássicos de desvanecimento (e.g., Rayleigh, Rice,

Nakagami-m) como casos especiais. Para compensar os efeitos destrutivos dos canais

seletivos em frequência, um receptor com L ramos e um detector MRC são utilizados.

Em [93] o limitante de Chernoff foi utilizado para obter um limitante espećıfico

para a PEP de sistemas de DM em canais Rayleigh seletivos em frequência, bem como

foi desenvolvido um equalizador para este modelo de canal. Por outro lado, o esquema

MRC foi utilizado para a recepção de sinais em canais Rayleigh seletivos em frequência

em [32] e [94]. A análise do sistema de DM combinado com um receptor MRC em
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canais Nakagami-m é realizada em [67].

Conforme mostrado em [47], na ausência de interferência, o MRC é o esquema

de combinação ótimo, independente das estat́ısticas do desvanecimento. Um requisito

do MRC é ter o conhecimento de todos os parâmetros do desvanecimento do canal

(amplitudes, fases e atrasos), o que é assumido neste trabalho. Dessa forma, após a

recepção dos sinais provenientes dos múltiplos percursos de propagação pelas L antenas,

o sistema realiza a compensação da fase do desvanecimento e o desentrelaçamento dos

sinais recebidos para que o sistema MRC possa combinar apropriadamente estes sinais.

No esquema MRC, os sinais recebidos pelos diferentes ramos (com as fases do des-

vanecimento já compensadas) são combinados como uma soma ponderada, de forma

a maximizar a SNR do sinal resultante. Assim, para śımbolos equiprováveis, a SNR

total na sáıda do combinador MRC γΣ é dada por [7, 95]

γΣ =
L
∑

l=1

γl, (6.31)

em que γl é a SNR instantânea no l-ésimo ramo do receptor MRC com L ramos. As

variáveis aleatórias γl são modeladas de acordo com a distribuição da SNR de canais

κ-µ, cuja fdp é apresentada na Fórmula 3.8.

No entanto, para a análise de desempenho do sistema de DM baseado no esquema

de combinação MRC em canais κ-µ, torna-se necessário obter a fdp resultante da
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SNR total na sáıda do detector. Essa fdp é deduzida em [96], e o desenvolvimento é

apresentado a seguir.

O ponto de partida é a Fórmula 6.31, reescrita em termos de suas componentes I e

Q [96]

γΣ =
L
∑

l=1

γl =
L
∑

l=1

n
∑

i=1

R2
i,l, (6.32)

em que R2
i,l representa a potência total do i-ésimo cluster manifestado no l-ésimo ramo

do receptor MRC. Utilizando a definição apresentada na Fórmula 3.1, o seguinte modelo

para γΣ pode ser obtido

γΣ =
L
∑

l=1

n
∑

i=1

(Xi,l + pi,l)
2 + (Yi,l + qi,l)

2. (6.33)

A partir desse modelo, a soma das variáveis aleatórias γl é obtida pelo produto da

transformada de Laplace da distribuição fγl(γl), conforme a seguir

L{fγΣ(γΣ)} =
L
∏

l=1

L{fγl(γl)} =
exp

(

− sd2

(1+2sσ2)

)

(1 + 2sσ2)Ln
, (6.34)

em que d2 =
∑L

l=1 d
2
l e d2i = p2i + q2i .

Realizando a transformada inversa de Laplace da Fórmula 6.34, a fdp de γΣ para

L ramos identicamente distribúıdos com distribuição κ-µ é obtida [96]

fγΣ(γΣ) =
Lµ(1 + κ)

Lµ+1
2 γ

Lµ−1
2

Σ

κ
Lµ−1

2 exp(Lµκ)(Lγ̄)
Lµ+1

2

exp

[

−µ(1 + κ)γΣ
γ̄

]

·

Iµ−1

[

2µ

√

L
κ(1 + κ)γΣ

γ̄

]

, γΣ ≥ 0. (6.35)

Por fim, a partir da Fórmula 6.35 é posśıvel verificar que a soma de L variáveis

aleatórias da SNR do desvanecimento κ-µ resulta em uma variável aleatória do mesmo

tipo, porém com os seguintes parâmetros [96]

µL = L · µ, κL = κ, γ̄L = L · γ̄. (6.36)
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Para a avaliação de desempenho é necessário obter uma expressão para o cálculo

da PEP do sistema de DM em canais κ-µ e um receptor MRC. A partir da propriedade

da soma de variáveis aleatórias da SNR κ-µ (que faz com que as variáveis resultantes

também sejam κ-µ) é posśıvel perceber que as expressões da PEP desenvolvidas ante-

riormente para avaliar os sistemas de DM em canais κ-µ podem ser utilizadas também

nos sistemas com MRC (adaptando-se as constantes do canal, conforme apresentado

anteriormente). Assim, para certificar o uso dessa propriedade, a seguir a expressão da

PEP de sistemas de DM em canais κ-µ com um receptor MRC é deduzida.

A expressão da PEP pode ser obtida a partir da seguinte expressão (usando a fdp

apresentada na Fórmula 3.8 com γ̄ = 1 para normalizar a distribuição)

P (s→ ŝ) =

∞
∫

0

∞
∫

0

Q





√

γ̄Ld2IγI
2

+
γ̄Ld2QγQ

2



 p(γI)p(γQ)dγIdγQ, (6.37)

=
µ2
L(1 + κL)

µL+1

κµL−1
L exp [2µLκL]

∞
∫

0

∞
∫

0

Q





√

γ̄Ld2IγI
2

+
γ̄Ld2QγQ

2



 γ
µL−1

2
I γ

µL−1

2
Q

exp [−µL(1 + κL) (γI + γQ)] IµL−1

[

2µL

√

κL(1 + κL)γI

]

·

IµL−1

[

2µL

√

κL(1 + κL)γI

]

dγIdγQ. (6.38)

Se for realizada a transformação de variáveis aleatórias α =
√
γ na Fórmula 6.38,

a expressão se torna a mesma apresentada na Fórmula 6.2. Assim, confirma-se que

todas as expressões da PEP já desenvolvidas para a avaliação da técnica de DM em

canais κ-µ (Seção 6.1) podem ser utilizadas também para avaliar o sistema com o uso

de um receptor MRC (porém contemplando a mudança dos parâmetros).

Para verificar a ordem de diversidade provida pela combinação das técnicas de DM

e o receptor MRC é necessário avaliar a expressão assintótica da PEP. Essa análise é

realizada a partir da expressão da PEP obtida com o limitante de Chernoff, apresentada

na Inequação 6.18, e reescrita a seguir

P (s→ ŝ) ≤ µ2µL

L (1 + κL)
2µL

2

[(

γ̄Ld
2
I

4
+ µL(1 + κL)

)(

γ̄Ld
2
Q

4
+ µL(1 + κL)

)]−µL

·

exp

[

−γ̄LκLµL

(

d2I
d2I γ̄L + 4(1 + κL)µL

+
d2Q

d2Qγ̄L + 4(1 + κL)µL

)]

.(6.39)
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Da mesma forma como realizado em [71], para quaisquer pares de śımbolos s e ŝ

distintos, existem dois outros śımbolos da constelação expandida com as mesmas com-

ponentes em quadratura e que herdam as componentes em fase dos śımbolos originais.

Assim, a distância mı́nima da constelação expandida pode ser limitada como a seguir

d2min ≤ (ℜ(s)−ℜ(ŝ))2, (6.40)

d2min ≤ (ℑ(s)−ℑ(ŝ))2. (6.41)

Logo, a expressão apresentada na Inequação 6.39 pode ser reescrita conforme a seguir

P (s→ ŝ) ≤ µ2µL

L (1 + κL)
2µL

2

[(

γ̄Ld
2
min + 4µL(1 + κL)

4

)]−2µL

·

exp

[

−2γ̄LκLµL

(

d2min

d2minγ̄L + 4(1 + κL)µL

)]

. (6.42)

Em altos valores de SNR, a função exponencial presente na Inequação 6.42 tende a

exp [−2κLµL]. Assim,

P (s→ ŝ) ≤ µ2µL

L (1 + κL)
2µL

2 e2κLµL

[(

γ̄Ld
2
min + 4µL(1 + κL)

4

)]−2µL

,

=
µ · L2µ·L(1 + κ)2µ·L

2 e2κ·µ·L

[(

γ̄ · L · d2min + 4µ · L(1 + κ)

4

)]−2µ·L
, (6.43)

(6.44)

A partir da Inequação 6.43 pode ser observado que a PEP do esquema de DM decai

em função de (γ̄)−2µL. Essa caracteŕıstica indica que o sistema alcança uma ordem de

diversidade 2µL: a ordem de diversidade 2µ é obtida pela DM e a ordem de diversidade

L é alcançada pelo uso do receptor MRC.

A Figura 6.17 apresenta curvas de BER em função da SNR para o sistema de DM

baseado em um receptor MRC com M = 16, θ = π/2 e π/3 e diferentes valores para

o número de ramos do receptor (L), em dois cenários de desvanecimento. As curvas

teóricas foram geradas com o limitante da união (UB) utilizando a expressão exata da

PEP.

É posśıvel verificar que o aumento da ordem de diversidade reduz de forma consi-

derável a BER do sistema. No entanto, essa redução é menor à medida que a ordem

de diversidade aumenta. O ganho obtido com o aumento de L é maior em sistemas
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Figura 6.17: Curvas para a BER do sistema de DM que utiliza um receptor MRC com
M = 16, em função da SNR do canal, diferentes valores de L (número de ramos no
receptor) em dois cenários de desvanecimento.

com desvanecimento mais severo.

Por exemplo, para uma BER de 3, 9× 10−5, um ganho de aproximadamente 20 dB

é alcançado quando o valor de L aumenta de 1 para 2 na Figura 6.17(a) (κ = 0, 1, µ =

0, 5), enquanto um ganho de apenas 6, 7 dB foi obtido pelo aumento do valor de L de 2

para 3 (para o mesmo valor de BER). Por outro lado, em um cenário de desvanecimento

menos severo que o anterior, como o apresentado na Figura 6.17(b) (κ = 1, 5, µ = 0, 5),

117



para uma BER de 10−6, o aumento de L de 1 para 2 foi responsável por um ganho de

aproximadamente 7, 8 dB, que foi reduzido para 3, 3 dB com o aumento de L de 2 para

3.

6.6 Considerações Finais

O modelo κ-µ é uma distribuição de desvanecimento que permite caracterizar es-

tatisticamente os ambientes de propagação não homogêneos, permitindo uma maior

flexibilidade na modelagem dos canais sem fio em termos de seus parâmetros f́ısicos

mensuráveis. Essa distribuição pode ser utilizada para representar a variação em pe-

quena escala do desvanecimento em condições de linha de visada. A versatilidade

obtida pelo uso da distribuição κ-µ provê um bom ajuste aos dados experimentais

(particularmente para baixos valores da envoltória do desvanecimento). Dessa forma,

é importante avaliar o desempenho da técnica de diversidade de modulação utilizando

esse modelo de canal, visto que ele permite verificar o comportamento da técnica em

condições de desvanecimento não cobertas por outros modelos.

Este caṕıtulo apresentou a avaliação de desempenho da técnica de DM para canais

κ-µ. Não foi encontrada na literatura nenhuma avaliação considerando esse modelo

de desvanecimento, sendo esta uma contribuição da tese. Além disso, um arcabouço

anaĺıtico, composto por diferentes expressões para o cálculo da PEP em sistemas de

DM sujeitos a canais com desvanecimento κ-µ, foi proposto nesta tese. As expressões

e o desempenho do sistema foram avaliados e comparados.

Em sistemas reais, o desempenho da DM pode ser afetado por diferentes aspectos,

como a correlação temporal e a presença de erros de estimação. O sistema também foi

avaliado considerando o impacto da presença desses problemas em seu desempenho.

Foi verificado que quando há a presença de correlação no canal a profundidade do

entrelaçamento k deve ser apropriadamente definida de forma a melhorar o desempenho

geral do sistema, porém não afeta significativamente o ângulo ótimo de rotação. A

escolha correta de k reduz a BER do sistema a valores menores que os obtidos em

canais descorrelacionados (i.e., canais com fD → ∞).

Por outro lado, os erros de estimação modificam bastante o valor do ângulo ótimo de

rotação, requerendo que a otimização de φ considere a presença destes erros no sistema

(de forma a reduzir a BER). Em alguns experimentos (com M = 4), a perda causada

pelos erros de estimação não excedeu os ganhos promovidos pelo uso da DM, mas isso
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não ocorre em todos os cenários (como em sistemas com M = 16). Foi verificado que,

em canais com correlação temporal, os erros de estimação criam um patamar irredut́ıvel

da BER, cujos valores aumentam com o valor da frequência Doppler máxima (fD).

Por fim, foi avaliado o desempenho da técnica de DM em canais seletivos em

frequência. Para mitigar os efeitos da seletividade em frequência, um arranjo de antenas

e um receptor MRC foram combinados com a técnica de DM de forma a compensar os

efeitos do canal e prover ganhos adicionais relativos à ordem de diversidade do sistema.

Foi verificado analiticamente que as expressões da PEP propostas neste caṕıtulo para

canais com apenas um ramo podem ser utilizadas em sistemas MRC com a mudança

de alguns parâmetros. Foi analisada ainda a ordem de diversidade do sistema, bem

como foram realizados experimentos para verificar os ganhos pelo uso da combinação

dos dois sistemas de diversidade.
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Caṕıtulo 7

Otimização de Sistemas de

Diversidade Cooperativa

Um método importante de diversidade que vem sendo estudado nos últimos anos é

a técnica de diversidade cooperativa [12]. Nessa técnica, vários terminais de uma rede

combinam seus recursos para melhorar o desempenho das transmissões. Um nó origem

que deseje transmitir dados para um nó destino pode se beneficiar de outros nós em sua

vizinhança (nós relays) para realizar o reencaminhamento de cópias do sinal original ao

destino. O nó destino realiza uma combinação apropriada de todos os sinais recebidos,

melhorando o desempenho do sistema de comunicações.

Dessa forma, por meio da cooperação entre múltiplos terminais espacialmente dis-

tribúıdos, um arranjo virtual de antenas é formado. Diversas cópias do mesmo sinal

são transmitidas por canais de comunicações independentes e um ganho de diversidade

é alcançado.

No esquema de diversidade cooperativa, dois modos de operação são fundamental-

mente estudados na literatura: (a) amplifica-e-encaminha (Amplify-and-Forward – AF)

e (b) decodifica-e-encaminha (Decode-and-Forward – DF). Na primeira abordagem, ao

receber os sinais da origem, os nós relays amplificam o sinal recebido e os retransmitem

para o destino. Na segunda abordagem, os sinais recebidos pelos relays são completa-

mente decodificados e recodificados antes de serem retransmitidos ao destino. Assim,

enquanto no esquema AF os nós relays atuam como repetidores analógicos, no esquema

DF os relays atuam como repetidores digitais regenerativos [17].

O desempenho de sistemas cooperativos pode ser melhorado significativamente

com o uso da técnica de rearranjo de constelações (Constellation Rearrangement –
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CoRe) [11,17,19,97]. A técnica CoRe pode ser aplicada a sistemas cooperativos basea-

dos no esquema DF, em que diferentes constelações de sinais são utilizadas em diferen-

tes retransmissões (sem mudanças na ordem de modulação). O nó origem utiliza uma

constelação diferente das utilizadas pelos nós relay (as constelações podem diferir em

relação à posição dos pontos da constelação e ao mapeamento das palavras-código). A

mudança das posições dos mesmos śımbolos em duas constelações distintas faz com que

a distância total entre os śımbolos após a combinação seja aumentada, conforme ilus-

trado na Figura 7.1 para duas constelações 4-PAM. A técnica CoRe também é chamada

de transmodulação [11], mudança de constelação [97] e diversidade de mapeamento de

śımbolos [98].
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Figura 7.1: Exemplos de constelações 4-PAM combinadas com e sem o uso da técnica
CoRe. Figura adaptada de [17].

O principal aspecto relacionado à utilização da técnica CoRe em sistemas cooperati-

vos é o projeto das constelações de sinais a serem utilizadas em diferentes transmissões.

A utilização de técnicas exaustivas de busca é inviável, uma vez que requer um grande

número de operações. Por exemplo, para o caso de um único relay, o número total de

constelações que podem ser geradas é obtido pela contagem do total de permutações
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de seus śımbolos, ou seja, é da ordem de 16! = 2, 0923 × 1013 para constelações com

M = 16 e 64! = 1, 2689×1089 para constelações comM = 64. Com o intuito de reduzir

o espaço de busca relativo ao problema da otimização das constelações de sinais, dife-

rentes heuŕısticas foram propostas na literatura [11,17,19], contemplando constelações

uniformes (i.e., os pontos são igualmente espaçados) e não uniformes.

Este caṕıtulo descreve os sistemas de diversidade cooperativa baseados no esquema

de DF. Uma expressão para o cálculo da SER do sistema cooperativo que utiliza cons-

telações θ-QAM e canais κ-µ é proposta. Além disso, um algoritmo h́ıbrido de busca [99]

é utilizado para realizar a otimização do mapeamento de constelações uniformes. A

avaliação de desempenho da técnica proposta mostrou que um bom desempenho é

obtido quando comparada com outras abordagens apresentadas na literatura.

7.1 Modelo do Sistema

Foi considerado um sistema composto por três nós: uma estação base (Base-Station

– BS), uma estação relay (Relay Station – RS) e um terminal de usuário receptor (User

Terminal – UT), que utilizam uma única antena. A RS colabora com as transmissões

do BS reencaminhando cópias de seus sinais para o UT (visto que este sofre normal-

mente com más condições de canal). A RS utiliza a estratégia DF para colaborar com

as transmissões. O relay não pode transmitir e receber simultaneamente e, portanto,

utiliza um modo de transmissão half-duplex em canais ortogonais (considerando a uti-

lização de um esquema de divisão por tempo). A Figura 7.2 ilustra o modelo do sistema

considerado.

No modelo de sistema, a BS transmite para a RS um pacote contendo T śımbolos

de dados no primeiro intervalo de tempo. Devido à natureza de difusão dos canais de

comunicações sem fio, o UT também recebe o pacote da BS. O nó RS então decodifica

completamente o pacote e verifica se o pacote foi corretamente recebido com o aux́ılio

de códigos, como o código de verificação de redundância ćıclica (Cyclic Redundancy

Check – CRC).

Caso o pacote tenha sido corretamente recebido, a RS retransmite o pacote no

segundo intervalo de tempo. Caso contrário, a RS se abstém de retransmitir o pacote e

envia um bit de confirmação negativa à BS, indicando que houve erros na recepção do

pacote (considera-se que essa confirmação é sempre recebida sem erros). Nesse caso,

a BS utiliza o segundo intervalo de tempo para enviar o pacote novamente ao UT.
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Figura 7.2: Modelo do sistema cooperativo com um único nó relay.

Finalmente, o UT utiliza as duas transmissões para decodificar o pacote. Com esse

protocolo, os erros de detecção realizados pela RS não são propagados para o UT.

Além disso, dado que a RS é fixo, ele pode ser instalado em uma posição estratégica

em que exista uma linha de visada entre a BS e a RS. Todas as transmissões utilizam

constelações θ-QAM normalizadas com M pontos na constelação.

Em um sistema DF convencional, ambos BS e RS utilizam as mesmas constelações

para todas as transmissões. Por outro lado, em esquemas CoRe, BS e RS podem uti-

lizar diferentes constelações de sinais nas transmissões em cada intervalo de tempo.

Dessa forma, os śımbolos da constelação utilizados na primeira transmissão (BS-RS

e BS-UT) são {s(1)1 , s
(1)
2 , . . . , s

(1)
M } e os śımbolos da constelação utilizados na segunda

transmissão (RS-UT) são {s(2)1 , s
(2)
2 , . . . , s

(2)
M }. Os pontos da constelação são represen-

tados por números complexos denotados por

s
(1)
k = x

(1)
k + jy

(1)
k e s

(2)
k = x

(2)
k + jy

(2)
k , (7.1)

em que k é o número do śımbolo da constelação utilizado.

Dessa forma, o modelo para os canais BS-UT, BS-RS e RS-UT, respectivamente,

podem ser escritos como

rSD = αSD s(1) + zSD, (7.2)

rSR = αSR s(1) + zSR, (7.3)

rRD = αRD s(2) + zRD, (7.4)
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em que αSD, αSR e αRD são os coeficientes de desvanecimento de cada enlace sem fio

e zSD, zSR e zRD representam as amostras de rúıdo AWGN do enlace sem fio. Por

simplicidade da notação, foram omitidos os indexadores temporais das amostras.

Considera-se que os coeficientes de canal αSD, αSR e αRD são conhecidos pelos

receptores e são modelados por variáveis aleatórias κ-µ com parâmetros κSD e µSD, κSR

e µSR, e κRD e µRD, respectivamente. Esse modelo de desvanecimento foi adotado por

sua flexibilidade na caracterização de diferentes cenários para o desvanecimento.

As amostras de rúıdo zSD, zSR e zRD são modeladas por variáveis aleatórias gaussi-

anas complexas, circularmente simétricas, independentes e identicamente distribúıdas

com média zero e variância N0/2 por dimensão. O valor da SNR média de cada canal

é calculado como: γ̄SD = E[|αSD|2]/N0, γ̄SR = E[|αSR|2]/N0 e γ̄RD = E[|αRD|2]/N0

(considerando constelações com energia média normalizada).

O UT utiliza os sinais recebidos de dois ramos independentes (BS-UT e RS-UT) para

alcançar a diversidade espacial, caso o sinal original de BS seja recebido corretamente

no nó RS. Por outro lado, tanto na combinação dos sinais recebidos pelos ramos BS-

UT e RS-UT (no caso da recepção correta dos sinais pelo nó RS), quanto na recepção

de dois sinais transmitidos pelo ramo BS-UT, o receptor se beneficia da diversidade

temporal.

No sistema, um detector MRC é utilizado no nó UT para combinar os sinais re-

cebidos. Logo, a partir dos śımbolos recebidos rSD e rRD (ou seja, caso a RS consiga

receber corretamente os sinais), é realizada a estimativa do śımbolo ŝ = s
(1)

î
, de acordo

com o critério de distância mı́nima:

ı̂ = argmin
k=1,...,M

{

∣

∣

∣r
(1)
SD − α

(1)
SD s

(1)
k

∣

∣

∣

2

+
∣

∣

∣r
(2)
RD − α

(2)
RD s

(2)
k

∣

∣

∣

2
}

, (7.5)

em que, para um śımbolo x, |x|2 = xx∗. Esse detector requer um total de M com-

parações para decodificar um śımbolo.

Por outro lado, caso a RS não receba corretamente os śımbolos transmitidos por

BS, este último é então sinalizado do erro para realizar uma nova transmissão. Dessa

forma, o seguinte critério deve ser adotado pelo detector MRC:

ı̂ = argmin
k=1,...,M

{

∣

∣

∣
r
(1)
SD − α

(1)
SD s

(1)
k

∣

∣

∣

2

+
∣

∣

∣
r
(2)
SD − α

(2)
SD s

(2)
k

∣

∣

∣

2
}

. (7.6)

No modelo do sistema adotado, não há diferença entre os dois critérios de decisão
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apresentados (Expressão 7.5 e 7.6), visto que αSD e αRD são modelados estatisticamente

pela mesma distribuição de probabilidade (κ-µ). Dessa forma, na avaliação realizada,

é considerado o uso do critério apresentado na Expressão 7.5.

7.2 SEP dos Sistemas θ-QAM Cooperativos em Ca-

nais κ-µ

Nesta seção, uma expressão para o cálculo da SEP do sistema de diversidade co-

operativa em canais κ-µ é obtida. Na seção é considerado um sistema sem o uso da

técnica CoRe. A avaliação da SEP deve levar em consideração duas situações distintas

do protocolo discutido na Seção 7.1: (1) caso o nó RS consiga receber corretamente os

dados enviados pela BS ele então retransmite os dados para o UT; e (2) caso os dados

não sejam recebidos corretamente a BS fica responsável por retransmitir os dados no

segundo intervalo de tempo.

Dessa forma, a expressão geral para a SEP do esquema DF pode ser escrita como

a seguir [100]

Pe = Pr · Pf + (1− Pr) · Pcoop, (7.7)

em que Pr é a probabilidade de erro associada à recepção da mensagem pela RS, dado

que ela foi enviada pela BS no primeiro intervalo de tempo, Pcoop é a probabilidade de

erro no UT quando a RS colabora com a transmissão (i.e., quando o UT combina os

sinais transmitidos pela BS e pela RS) e Pf é a probabilidade de erro no UT quando

a BS realiza a retransmissão no segundo intervalo de tempo devido à recepção incor-

reta dos dados pela RS (i.e., quando o UT combina os dois sinais transmitidos pela

BS). Considerando que os três canais apresentam caracteŕısticas distintas (valores de

SNR e parâmetros de canal), as expressões de Pr, Pf e Pcoop devem contemplar essa

heterogeneidade de cenários.

A probabilidade de erro na RS (Pr) pode ser calculada considerando-se duas si-

tuações distintas. Na primeira, a RS realiza a decodificação dos śımbolos recebidos

individualmente, enquanto na segunda a verificação contempla um bloco de śımbolos.

Na decodificação śımbolo a śımbolo, Pr pode ser calculada realizando-se a média da

expressão da probabilidade de erro de śımbolo de constelações θ-QAM com a função

densidade de probabilidade (fdp) da SNR para canais κ-µ, resultando na expressão
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ilustrada na Fórmula 2.8 e proposta em [55] para apenas um ramo. Logo,

Pr(γ̄SR) =

∞
∫

0

PS(γSR)fγSR(γSR; γ̄SR)dγSR (7.8)

= c1c2

π+θ
2
∫

π−θ
2

MγSR

(

δ2 cosec2(Φ)
)

dΦ

+c1c
2
3

π−θ
∫

θ

MγSR

(

δ2 sec2
(

θ

2

)

sen2 (θ) cosec2 (Φ)

)

dΦ

+c1c4

π
∫

π−θ
2

MγSR

(

δ2 cosec2 (Φ)
)

dΦ + c1c5

π+2θ
2
∫

π−θ
2

MγSR

(

δ2 cosec2 (Φ)
)

dΦ

+c1c6

π
∫

2θ

MγSR

(

4δ2 sen2 (Φ) cosec2 (Φ)
)

dΦ, (7.9)

em que δ, c1, c2, c3, c4, c5 e c6 são constantes relacionadas à geometria da constelação

θ-QAM, cujos valores são apresentados na Seção 2.2, MγSR(·) é a função geratriz de

momentos do desvanecimento κ-µ (proposta em [53] e apresentada na Fórmula 3.9)

com os parâmetros relacionados ao enlace BS-RS (γ̄SR, κSR, µSR).

Por outro lado, na segunda situação, se for considerada a recepção e a verificação

de blocos de śımbolos de tamanho T , Pr deve ser calculada a partir da média da taxa

de erros dos blocos recebidos (i.e., da probabilidade de que todo o bloco seja recebido

corretamente) em canais AWGN e da fdp da SNR do canal γSR (que varia de forma

independente ao longo do bloco). Assim, dado que o bloco só é recebido corretamente

caso todos os śımbolos sejam recebidos corretamente, a nova expressão de Pr pode ser

calculada conforme

Pr(γ̄SR) = 1−



1−
∞
∫

0

PS(γSR)fγSR(γSR; γ̄SR)dγSR





T

, (7.10)

em que T é o número de śımbolos do bloco. Essa integral pode ser avaliada numeri-

camente, visto que o seu desenvolvimento não é trivial. É posśıvel verificar ainda que

para o caso T = 1 a expressão se reduz à Fórmula 7.9.
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A probabilidade de erro de śımbolo do receptor MRC considerando a falha da RS

(ou seja, no caso da recepção de dois sinais transmitidos pelo BS) é obtida a partir

da fórmula proposta em [55], para dois ramos independentes e com os parâmetros de

canal do enlace BS-UT (γ̄SD, κSD, µSD). Dessa forma, Pf é calculado como

Pf(γ̄SD) = c1c2

π+θ
2
∫

π−θ
2

[

MγSD

(

δ2 cosec2(Φ)
)]2

dΦ (7.11)

+c1c
2
3

π−θ
∫

θ

[

MγSD

(

δ2 sec2
(

θ

2

)

sen2 (θ) cosec2 (Φ)

)]2

dΦ

+c1c4

π
∫

π−θ
2

[

MγSD

(

δ2 cosec2 (Φ)
)]2

dΦ + c1c5

π+2θ
2
∫

π−θ
2

[

MγSD

(

δ2 cosec2 (Φ)
)]2

dΦ

+c1c6

π
∫

2θ

[

MγSD

(

4δ2 sen2 (Φ) cosec2 (Φ)
)]2

dΦ, (7.12)

Por fim, a expressão para o cálculo da probabilidade de erro de śımbolo conside-

rando a cooperação entre o BS e a RS (ou seja, no caso da RS decodificar corretamente

os sinais transmitidos pela BS) deve considerar a heterogeneidade dos parâmetros dos

enlaces BS-UT (γ̄SD, κSD, µSD) e RS-UT (γ̄RD, κRD, µRD). Essa expressão pode ser ob-

tida realizando a média da fórmula da probabilidade de erro de śımbolo de constelações

θ-QAM em canais AWGN e da fdp conjunta da SNR dos dois canais κ-µ. Além disso,

conforme discutido na Seção 6.5, a SNR resultante na sáıda do combinador MRC é a

soma dos valores de SNR em cada ramo. Assim,

Pcoop(γ̄SD, γ̄RD) =

∞
∫

0

∞
∫

0

PS(γSD + γRD)fγSD,γRD
(γSD, γRD; γ̄SD, γ̄RD)dγSDdγRD. (7.13)

Dado que os canais são independentes, então a fdp conjunta da SNR se torna o

produto de suas marginais. Logo,

Pcoop(γ̄SD, γ̄RD) =

∞
∫

0

∞
∫

0

PS(γSD + γRD)fγSD(γSD; γ̄SD)fγRD(γRD; γ̄RD)dγSDdγRD, (7.14)
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Pcoop(γ̄SD, γ̄RD) =

∞
∫

0

∞
∫

0















c1c2

π+θ
2
∫

π−θ
2

exp
(

−δ2 csc2(Φ)(γSD + γRD)
)

dΦ

+c1c
2
3

π−θ
∫

θ

exp

(

−δ2 csc2(Φ) sec2
(

θ

2

)

sen2(θ)(γSD + γRD)

)

dΦ

+c1c4

π
∫

π−θ
2

exp
(

−δ2 csc2(Φ)(γSD + γRD)
)

dΦ

+c1c5

π+2θ
2
∫

π−θ
2

exp
(

−δ2 csc2(Φ)(γSD + γRD)
)

dΦ

+c1c6

π
∫

2θ

exp
(

−4δ2 csc2(Φ) sen2(θ)(γSD + γRD)
)

dΦ







·

fγSD(γSD)fγRD(γRD)dγSDdγRD. (7.15)

Realizando-se as manipulações anaĺıticas e usando a definição de função geratriz de

momentos de uma variável positiva dada por MX(s) =
∫∞
0
e−sXpX(x)dx, obtém-se a

seguinte expressão para Pcoop:

Pcoop(γ̄SD, γ̄RD) = c1c2

π+θ
2
∫

π−θ
2

[

MγSD

(

δ2 cosec2(Φ)
)]

·
[

MγRD

(

δ2 cosec2(Φ)
)]

dΦ

+c1c
2
3

π−θ
∫

θ

[

MγSD

(

δ2 sec2
(

θ

2

)

sen2 (θ) cosec2 (Φ)

)]

·

[

MγRD

(

δ2 sec2
(

θ

2

)

sen2 (θ) cosec2 (Φ)

)]

dΦ

+c1c4

π
∫

π−θ
2

[

MγSD

(

δ2 cosec2 (Φ)
)]

·
[

MγRD

(

δ2 cosec2 (Φ)
)]

dΦ

+c1c5

π+2θ
2
∫

π−θ
2

[

MγSD

(

δ2 cosec2 (Φ)
)]

·
[

MγRD

(

δ2 cosec2 (Φ)
)]

dΦ

+c1c6

π
∫

2θ

[

MγSD

(

4δ2 sen2 (Φ) cosec2 (Φ)
)]

·
[

MγRD

(

4δ2 sen2 (Φ) cosec2 (Φ)
)]

dΦ.(7.16)
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Com base na Equação 7.7 e nas expressões apresentadas (calculadas por meio de

técnicas numéricas de integração) é posśıvel avaliar o desempenho de sistemas θ-QAM

com diversidade cooperativa em canais κ-µ. A Figura 7.3 apresenta as curvas de SEP

teóricas e simuladas de um sistema θ-QAM (M = 16, θ = π/3) cooperativo sem o uso

da técnica CoRe.

Na avaliação foram considerados pacotes com T = 100 śımbolos e foram definidos

os seguintes parâmetros para o desvanecimento: κSR = 6, 5, µSR = 2, 0 (enlace BS-RS),

κSD = 0, 1, µSD = 0, 5 (enlace BS-UT) e κRD = 0, 25, µRD = 1, 0 (enlace RS-UT). Além

disso, dois cenários foram utilizados: (a) o caso simétrico, em que todos os canais estão

sujeitos à mesma SNR, i.e., γ̄SD = γ̄SR = γ̄RD, e (b) o caso assimétrico, em que os canais

apresentam diferentes valores de SNR, i.e., γ̄SR = γ̄RD + 15 dB, γ̄SD = γ̄RD − 15 dB.

Um codificador CRC-16 [101] [44, Seção 22.4] (que utiliza polinômios de 17 bits de

comprimento) foi adotado nos experimentos.

10−4

10−3

10−2

10−1

100

 10  15  20  25  30

S
E

P

γRD (dB)

Teórico − Canais Simétricos
Simulação − Canais Simétricos
Teórico − Canais Assimétricos
Simulação − Canais Assimétricos

Figura 7.3: Curvas para a SEP do sistema θ-QAM comM = 16, θ = π/3 e diversidade
cooperativa em canais κ-µ (sem o uso da técnica CoRe). Avaliação com pacotes de
T = 100 śımbolos em canais simétricos e assimétricos. Parâmetros do desvanecimento:
κSR= 6, 5, µSR= 2, 0 (enlace BS-RS), κSD= 0, 1, µSD= 0, 5 (enlace BS-UT) e κRD= 0, 25,
µRD= 1, 0 (enlace RS-UT).

Os valores dos parâmetros de desvanecimento foram definidos arbitrariamente de

forma que o enlace BS-RS apresentasse uma forte componente de visada, o enlace

BS-UT sofresse com condições severas de desvanecimento e que o enlace RS-UT fosse
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modelado com um desvanecimento menos severo que o do enlace BS-UT, mas que

também não tivesse uma componente de visada direta muito significativa como ocorre

com BS-RS.

O aumento no declive da curva no caso simétrico, que pode ser observado na região

entre 15 e 20 dB, corresponde aos valores de SNR em que a RS começa a receber com

sucesso os pacotes mais frequentemente, fazendo com que o enlace RS-UT (que sofre

de condições menos severas de desvanecimento) seja mais utilizado, reduzindo a SEP

do sistema. Por outro lado, no caso assimétrico há um aumento considerável na SEP

média do sistema (aproximadamente 5 dB para uma SEP de 2 × 10−3), visto que as

condições de enlace BS-UT (que é sempre utilizado na recepção dos sinais) pioram

bastante (perde 15 dB em termos da SNR).

Para a avaliação do desempenho com o uso da técnica CoRe as expressões de

Pf e Pcoop podem ser substitúıdas pelas expressões do limitante da união da SEP

(Fórmula 5.4) com o uso das expressões da PEP apresentadas na Seção 6.1, em que dI

e dQ (as distâncias em relação às componentes dos śımbolos da constelação rotacionada

do esquema de DM em canais κ-µ) das fórmulas devem ser substitúıdas, respectiva-

mente, por d1 = |s(1)i − s
(1)
j | e d2 = |s(2)i − s

(2)
j | (i.e., as distâncias entre os śımbolos i e

j no primeiro e no segundo intervalos de tempo, utilizando uma constelação em cada

fase da transmissão).

No entanto, devido à imprecisão do limitante da união para os valores de SNR

considerados na avaliação, é mais vantajoso proceder a avaliação do desempenho da

técnica CoRe utilizando simulações de Monte Carlo. Além disso, o desempenho da

técnica CoRe pode ser ainda melhorado se o mapeamento das constelações for otimi-

zado, conforme apresentado na seção a seguir.

7.3 Otimização do Mapeamento de Constelações de

Sinais em Sistemas Cooperativos

Da mesma forma que em [19], o processo de otimização do mapeamento de cons-

telações de sinais realizado considera a minimização do limitante da união (UB) da
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probabilidade de erro de śımbolo do sistema, dado por

PS ≤ PUB
S =

1

M

M
∑

i=1

M
∑

j=1,
j 6=i

P (si → sj), (7.17)

em que si = [s
(1)
i s

(2)
i ], s

(k)
i denota o i-ésimo śımbolo da k-ésima constelação, M é o

número de pontos das constelações e P (si → sj) representa a PEP de que sj seja

detectado quando si foi transmitido.

Dado que um detector MRC é utilizado no nó UT, então a PEP para o sistema coo-

perativo pode ser calculada por meio da resolução da seguinte integral (i.e., a definição

da expressão da PEP):

P (si → sj) =

∞
∫

0

∞
∫

0

Q

(

√

γ̄SD
2

α2
SD

∣

∣

∣
s
(1)
i − s

(1)
j

∣

∣

∣

2
+

γ̄RD

2
α2
RD

∣

∣

∣
s
(2)
i − s

(2)
j

∣

∣

∣

2
)

·

p(αSD) p(αRD) dαSD dαRD, (7.18)

=
4µ2(1 + κ)µ+1

κµ−1 exp[2κµ]

∞
∫

0

∞
∫

0

αµ
SDα

µ
RD exp

[

−µ(1 + κ)α2
SD − µ(1 + κ)α2

RD

]

·

Q

(

√

γ̄SD
2

α2
SD

∣

∣

∣
s
(1)
i − s

(1)
j

∣

∣

∣

2
+

γ̄RD

2
α2
RD

∣

∣

∣
s
(2)
i − s

(2)
j

∣

∣

∣

2
)

·

Iµ−1

[

2µ
√

κ(1 + κ)αSD

]

Iµ−1

[

2µ
√

κ(1 + κ)αRD

]

dαSD dαRD. (7.19)

Substituindo a fórmula de Craig (Fórmula 5.15) na Fórmula 7.19 e realizando as in-

tegrações necessárias, é posśıvel verificar que a expressão obtida é análoga à Fórmula 6.5

substituindo-se cI por cSD = γ̄SD
4µ(1+κ)

∣

∣

∣s
(1)
i − s

(1)
j

∣

∣

∣

2

e cQ por cRD = γ̄RD

4µ(1+κ)

∣

∣

∣s
(2)
i − s

(2)
j

∣

∣

∣

2

.

No entanto, dado que o intuito nesta seção é realizar a otimização do mapeamento

das constelações, a utilização de um limitante da PEP para este fim é suficiente, mesmo

com a imprecisão associada ao seu uso. Dessa forma, aplicando o limitante de Chernoff

(Q(x) ≤ exp(−x2/2)) na Fórmula 7.19 e realizando as integrações, é posśıvel verificar

que a PEP para o sistema em questão é limitada pela expressão da PEP já apresentada
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na Inequação 6.18.

P (s→ ŝ) ≤ µ2µ(1 + κ)2µ

2

[(

γ̄SD d21 + 4µ(1 + κ)

4

)(

γ̄RD d22 + 4µ(1 + κ)

4

)]−µ

·

exp

[

−κµ
(

d21

d21 +
4(1+κ)µ

γ̄SD

+
d22

d22 +
4(1+κ)µ

γ̄RD

)]

, (7.20)

em que d1 =
∣

∣

∣s
(1)
i − s

(1)
j

∣

∣

∣ e d2 =
∣

∣

∣s
(2)
i − s

(2)
j

∣

∣

∣. Em valores elevados de SNR a função

exponencial da expressão pode ser aproximada por exp [−2κµ]. Reescrevendo-se a

expressão, ela se torna

P (s→ ŝ) ≈ µ2µ(1 + κ)2µ

2 e2κµ

[(

4

γ̄SD d21 + 4µ(1 + κ)

)

·
(

4

γ̄RD d22 + 4µ(1 + κ)

)]µ

. (7.21)

P (s→ ŝ) ≈ 16µµ2µ(1 + κ)2µ (γ̄SD γ̄RD)
−1

2 e2κµ
∣

∣

∣s
(1)
i − s

(1)
j

∣

∣

∣

2µ ∣
∣

∣s
(2)
i − s

(2)
j

∣

∣

∣

2µ . (7.22)

É posśıvel verificar que para o caso Rayleigh (κ = 0, 0 e µ = 1, 0), a Fórmula 7.22

se torna

P (s→ ŝ) ≈ 8 (γ̄SD γ̄RD)
−1

∣

∣

∣
s
(1)
i − s

(1)
j

∣

∣

∣

2 ∣
∣

∣
s
(2)
i − s

(2)
j

∣

∣

∣

2 , (7.23)

que é análoga à expressão apresentada em [19, (3a)].

Dessa forma, baseado na Fórmula 7.22, omitindo-se as constantes (que são irre-

levantes à otimização) e assumindo-se µ = 1 (visto que esse parâmetro também não

contribui para modificar a avaliação do processo de otimização), é posśıvel descrever

o problema de otimização das constelações de sinais da seguinte maneira (análoga às
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apresentadas em [19] e [17])

min
s
(1)
i ,s

(2)
i ,

∀i∈{1,...,M}

M
∑

i=1

M
∑

j=i+1

1
∣

∣

∣s
(1)
i − s

(1)
j

∣

∣

∣

2 ∣
∣

∣s
(2)
i − s

(2)
j

∣

∣

∣

2 , (7.24)

sujeito a
1

M

M
∑

i=1

∣

∣

∣
s
(t)
i

∣

∣

∣

2

≤ 1, ∀t, (7.25)

s
(1)
i , s

(2)
i ∈ C, ∀i, (7.26)

em que s
(1)
i e s

(2)
i (para 1 ≤ i ≤M) correspondem aos pontos da constelação utilizados

na primeira e segunda transmissões, respectivamente, e C é o conjunto dos números

complexos.

A Expressão 7.24 representa a função objetivo do problema. A restrição apresen-

tada na Inequação 7.25 limita a a potência média da constelação à unidade em cada

transmissão. A restrição apresentada na Expressão 7.26 implica que os pontos da

constelação podem assumir quaisquer valores no espaço complexo.

Com base no modelo de otimização apresentado, torna-se necessário gerar uma

constelação de sinais que minimize a SER do sistema. Para tanto, cada śımbolo foi as-

sociado a um valor inteiro equivalente à sequência binária a qual foi mapeado. Em [19],

é realizada a otimização dos śımbolos considerando-se o uso de constelações não unifor-

mes (constelações que não apresentam śımbolos igualmente espaçados no plano cartesi-

ano). Essas constelações foram classificadas como: (a) decompońıvel e (b) não decom-

pońıvel. Constelações decompońıveis são aquelas geradas pelo produto cartesiano de

duas constelações PAM reais. Por outro lado, as constelações não decompońıveis não

são necessariamente constrúıdas a partir do produto cartesiano de duas constelações

PAM. As Figuras 7.4(a) e 7.4(b) ilustram exemplos de constelações decompońıveis e

não decompońıveis, respectivamente.

Em [19], para realizar a otimização das constelações decompońıveis, foi realizada

uma adaptação do modelo original de forma a torná-lo um problema de otimização

convexo [102]. Dessa forma, foi posśıvel utilizar técnicas de otimização local para

minimizar a SER do sistema. Por outro lado, o processo de otimização de constelações

não decompońıveis não é um problema convexo e, portanto, um ótimo local obtido não

representa, necessariamente, o ótimo global. Assim, para a otimização das constelações

não decompońıveis, os autores de [19] utilizaram como ponto de partida as constelações

decompońıveis ótimas, porém sem a restrição de ser formada pelo produto cartesiano
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(a) Constelação decompońıvel. (b) Constelação não decompońıvel.

Figura 7.4: Exemplos de constelações 16-QAM não uniformes [19].

de duas constelações PAM.

O uso de constelações não uniformes torna a implementação do sistema de comu-

nicações mais complexa. Dessa forma, técnicas mais eficientes de otimização devem ser

empregadas com o intuito de prover um melhor desempenho ao sistema, mesmo com a

utilização de constelações uniformes. Nesta tese é proposto um novo esquema de oti-

mização do mapeamento de śımbolos em sistemas de diversidade cooperativa baseados

em constelações uniformes. Para realizar a otimização do mapeamento foi utilizado o

algoritmo h́ıbrido de busca proposto em [99].

O algoritmo h́ıbrido de otimização (AH) combina três técnicas de busca para melho-

rar seu desempenho: hill-climbing, seleção clonal e algoritmos genéticos. O algoritmo

h́ıbrido visa melhorar a qualidade das soluções encontradas combinando as melhores

caracteŕısticas de cada uma das três técnicas: a escolha da melhor solução para a

próxima geração, dos algoritmos hill-climbing ; a clonagem da melhor solução, do al-

goritmo de seleção clonal; e a operação de mutação dos algoritmos genéticos. Esse

algoritmo pertence a uma classe de soluções de problemas de otimização chamada es-

tratégia evolutiva, pois se baseia no processo de evolução natural das espécies para

encontrar soluções satisfatórias (ótimas ou sub-ótimas).

Cada solução C é representada por um cromossomo de comprimento M (i.e., con-

tendo o número de pontos da constelação). Cada locus (posição no cromossomo) é

representado por um valor inteiro i, 0 ≤ i ≤ M − 1, e é associado à representação

binária de um alelo do conjunto A = [0, 1, ...,M − 1] (i.e., os śımbolos da constelação

s ∈ C). No contexto do problema de mapeamento de śımbolos, o esquema de co-

dificação dos cromossomos C está sujeito às seguintes restrições: (a) todos os alelos
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devem estar mapeados; e (b) nenhum alelo deve ser repetido. Por exemplo, o mape-

amento do cromossomo C1 = [9, 1, 12, 6, 11, 7, 5, 15, 3, 0, 2, 14, 8, 13, 4, 10] é apresentado

na constelação θ-QAM com M = 16 da Figura 7.5, em que cada śımbolo mapeado da

constelação (apresentados como números binários) é associado a uma posição (locus)

em formato decimal (alelo).

d

0010 1110

1000 1101 0100 1010

1001 0001 1100 0110

1011 0111 0101 1111

0011 0000

 

Cromossomo codificado:

[9, 1, 12, 6, 11, 7, 5, 15,

3, 0, 2, 14, 8, 13, 4, 10]

Alelo (valor)Locus (posição)

Figura 7.5: Exemplo de representação de um cromossomo de uma constelação mapeada.

O algoritmo é inicializado com apenas um cromossomo em C, que deve ser gerado

aleatoriamente com as restrições apresentadas anteriormente. O processo continua

com a avaliação do cromossomo C por meio da função objetivo apresentada na Ex-

pressão 7.24. Essa função é utilizada para verificar a melhoria das soluções no decorrer

das interações do algoritmos.

Após essa etapa, nc clones de C são produzidos de forma a criar uma nova população

de soluções P . O operador de mutação é então executado em todos os cromossomos

contidos em P , gerando uma diversidade de novas soluções (uma nova população P ′).

O operador de mutação utilizado funciona da seguinte maneira: dois loci diferentes são

selecionados de forma aleatória em um cromossomo; os alelos posicionados nesses loci

são então trocados, gerando um novo cromossomo.

Após o término do processo de mutação, as novas soluções são avaliadas para de-

terminar o cromossomo que contém a melhor solução (i.e., que gera o mapeamento

com o menor valor avaliado). Esse cromossomo é então definido como a nova solução

135



atual C, sendo preservado para a próxima interação (ao passo que as demais soluções

são descartadas). O algoritmo pode ser adaptado para preservar um número maior de

soluções entre duas interações, melhorando o desempenho do algoritmo (ao custo de um

maior tempo de execução). Esse processo se repete enquanto o critério de parada não

for alcançado. O critério de parada adotado foi um número máximo de 200 interações

(chamadas de gerações). O pseudocódigo do algoritmo é apresentado a seguir.

Algoritmo 7.1: Pseudocódigo do algoritmo h́ıbrido (AH).

C ⇐ Inicializa solução(M);
Avalia(C);
while (critério de parada = FALSO) do

P ⇐ Clonagem(C,NC);
P ′ ⇐ Mutação(P );
C ⇐ Avalia(P ′);

7.3.1 Avaliação de Desempenho das Constelações Otimizadas

Esta seção apresenta os resultados da avaliação de desempenho de um sistema

cooperativo que utiliza a técnica CoRe, utilizando simulação de Monte Carlo. O ma-

peamento das constelações θ-QAM com θ = π/2 e π/3 foi otimizado utilizando o

algoritmo h́ıbrido descrito (denominados de esquema Uniforme Hı́brido θ-QAM) e seus

desempenhos foram comparados às demais constelações CoRe uniformes e não unifor-

mes (decompońıveis e não decompońıveis) propostas em [19] e ao esquema convencional

(sem CoRe). Na avaliação foi adotado o protocolo discutido na Seção 7.1.

A Tabela 7.1 apresenta as constelações utilizadas na avaliação de desempenho do

sistema cooperativo (normalizadas) com M = 16. Essas constelações foram classifi-

cadas como: (a) convencional, (b) uniforme, (c) não uniforme decompońıvel, (d) não

uniforme não decompońıvel e (e) uniforme h́ıbrido θ-QAM (com θ = π/2 e π/3). No

esquema convencional, a mesma constelação é utilizada na BS e na RS. No esquema uni-

forme, diferentes constelações uniformes são adotadas no sistema cooperativo (obtidas

a partir do produto cartesiano de duas constelações PAM otimizadas separadamente

utilizando o modelo de otimização apresentado na Expressão 7.24, conforme descrito

em [17]).

As constelações não uniformes foram obtidas de acordo com as técnicas apresentadas

em [19], dando origem a diferentes constelações com pontos irregularmente espaçados.
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Em [19], a constelação não uniforme decompońıvel foi obtida a partir de uma versão

adaptada do problema de otimização de forma a torná-lo um problema convexo, en-

quanto a constelação não uniforme não decompońıvel foi otimizada com a função

‘fmincon’ do pacote de otimização do software Matlab.

Por fim, o esquema uniforme h́ıbrido resultou da otimização das constelações de

sinais utilizando o algoritmo h́ıbrido de busca. No algoritmo h́ıbrido os números de

clones e de gerações foram definidos como 300 e 200, respectivamente.

Tabela 7.1: Constelações CoRe M-QAM normalizadas geradas pelo processo de oti-
mização proposto (Algoritmo Hı́brido) e pelas técnicas propostas em [19] (M = 16).

M Slot Constelação {s(t)1 , s
(t)
2 , . . . , s

(t)
M }

Constelação Uniforme

16
t = 1 {−3− 3j,−3− 1j,−3 + 1j,−3 + 3j,−1− 3j,−1− 1j,−1 + 1j,−1 + 3j, 1− 3j, 1− 1j, 1 +

1j, 1 + 3j, 3− 3j, 3− 1j, 3 + 1j, 3 + 3j} × 0, 3162

t = 2 {−1− 1j,−1 + 3j,−1− 3j,−1 + 1j, 3− 1j, 3 + 3j, 3− 3j, 3 + 1j,−3− 1j,−3 + 3j,−3−
3j,−3 + 1j, 1− 1j, 1 + 3j, 1− 3j, 1 + 1j} × 0, 3162

Constelação Não Uniforme Decompońıvel

16
t = 1 {−3, 05− 3, 05j,−3, 05− 0, 84j,−3, 05 + 0, 84j,−3, 05 + 3, 05j,−0, 84− 3, 05j,−0, 84−

0, 84j,−0, 84 + 0, 84j,−0, 84 + 3, 05j, 0, 84− 3, 05j, 0, 84− 0, 84j, 0, 84 + 0, 84j, 0, 84 +

3, 05j, 3, 05− 3, 05j, 3, 05− 0, 84j, 3, 05 + 0, 84j, 3, 05 + 3, 05j} × 0, 3162

t = 2 {−0, 84− 0, 84j,−0, 84 + 3, 05j,−0, 84− 3, 05j,−0, 84 + 0, 84j, 3, 05− 0, 84j, 3, 05 +

3, 05j, 3, 05− 3, 05j, 3, 05 + 0, 84j,−3, 05− 0, 84j,−3, 05 + 3, 05j,−3, 05− 3, 05j,−3, 05 +

0, 84j, 0, 84− 0, 84j, 0, 84 + 3, 05j, 0, 84− 3, 05j, 0, 84 + 0, 84j} × 0, 3162

Constelação Não Uniforme Não Decompońıvel

16
t = 1 {−1, 87− 3, 78j,−3, 48 + 1, 13j,−1, 23 + 1, 77j,−2, 18 + 3, 63j, 2, 56− 1, 90j, 0, 19−

2, 40j,−3, 61− 1, 10j,−1, 04 + 0, 23j, 1, 66− 3, 72j, 1, 73 + 0, 15j,−1, 67− 1, 25j, 0, 68 +

3, 86j, 4, 05 + 0, 19j, 2, 95 + 2, 42j, 0, 44− 0, 93j, 0, 83 + 1, 71j} × 0, 3162

t = 2 {0, 09 + 0, 46j,−0, 95 + 2, 34j,−2, 47− 3, 02j, 1, 60− 0, 10j, 3, 26 + 0, 09j, 0, 34 +

4, 05j, 1, 34− 2, 17j, 3, 35 + 2, 46j,−2, 18− 1, 23j,−2, 97 + 2, 67j,−4, 05 + 0, 13j,−1, 81 +

0, 33j,−0, 17− 1, 49j, 1, 11 + 2, 08j, 0, 15− 4, 20j, 3, 37− 2, 41j} × 0, 3162

Constelação Uniforme Hı́brido θ-QAM (θ = π/2)

16
t = 1 {−3− 3j,−3− 1j,−3 + 1j,−3 + 3j,−1− 3j,−1− 1j,−1 + 1j,−1 + 3j, 1− 3j, 1− 1j, 1 +

1j, 1 + 3j, 3− 3j, 3− 1j, 3 + 1j, 3 + 3j} × 0, 3162

t = 2 {1− 1j, 1 + 3j,−1− 3j,−1 + 1j,−3 + 1j, 3− 3j,−3 + 3j, 3− 1j, 3 + 1j,−3− 3j, 3 +

3j,−3− 1j,−1− 1j,−1 + 3j, 1− 3j, 1 + 1j} × 0, 3162

Constelação Uniforme Hı́brido θ-QAM (θ = π/3)

16
t = 1 {0, 17 + 0, 29j, 0, 50 + 0, 87j, 0, 50− 0, 29j, 0, 17− 0, 87j, 0, 83 + 0, 29j, 1, 17 + 0, 87j, 1, 17−

0, 29j, 0, 83− 0, 87j,−0, 50 + 0, 29j,−0, 17 + 0, 87j,−0, 17− 0, 29j,−0, 50− 0, 87j,−1, 17 +

0, 29j,−0, 83 + 0, 87j,−0, 83− 0, 29j,−1, 17− 0, 87j}
t = 2 {1, 17 + 0, 87j,−0, 17 + 0, 87j, 0, 83− 0, 87j,−0, 50− 0, 87j,−0, 83− 0, 29j, 0, 50−

0, 29j, 0, 83 + 0, 29j,−0, 50 + 0, 29j,−1, 17− 0, 87j, 0, 17− 0, 87j,−0, 83 + 0, 87j, 0, 50 +

0, 87j,−1, 17 + 0, 29j, 0, 17 + 0, 29j, 1, 17− 0, 29j,−0, 17− 0, 29j}

Na avaliação, considerou-se a transmissão de pacotes de 188 bytes (pacotes de

v́ıdeo). A comparação dos esquemas foi realizada considerando a SER do sistema

cooperativo. Dois diferentes cenários foram simulados: (a) o caso simétrico, em que
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todos os canais estão sujeitos à mesma SNR, i.e., γ̄SD = γ̄SR = γ̄RD, e (b) o caso as-

simétrico, em que os canais apresentam diferentes valores de SNR (dado que UT está

mais próximo da RS do que da BS), i.e., γ̄SR = γ̄RD + 15 dB, γ̄SD = γ̄RD − 15 dB. Um

codificador CRC-16 foi adotado nos experimentos.

Além disso, os canais κ-µ tiveram seus parâmetros definidos como: κSD = 0, 0,

µSD = 1, 0 (equivalente a um canal Rayleigh); κRD = 0, 0, µRD = 1, 0; e κSR = 10, 0,

µSR = 1, 0 (equivalente a um canal Rice com o parâmetro K = 10). Os parâmetros

de canal foram definidos de forma a coincidir com os modelos de canal apresentados

em [19], permitindo assim a comparação dos seus resultados apresentados neste caṕıtulo

com os apresentados no artigo. A Figura 7.6 apresenta o desempenho, em termos da

SER, dos diferentes esquemas CoRe aplicados a um esquema cooperativo baseado em

constelações com M = 16. As constelações foram avaliadas utilizando simulação de

Monte Carlo.

10−3

10−2

10−1

 15  20  25  30  35

S
E

R

SNR (dB)

Convencional
Uniforme
Não Uniforme Decomponível
Uniforme Híbrido θ−QAM (θ=π/2)
Uniforme Híbrido θ−QAM (θ=π/3)
Não Uniforme Não Decomponível

Canais

Simétricos

Canais

Assimétricos

Figura 7.6: Curvas para a SER de diferentes esquemas CoRe em termos da SER do
sistema (M = 16).

Como pode ser visto na Figura 7.6, o esquema uniforme h́ıbrido proposto (com

θ = π/2 e π/3) gerou uma SER menor que os esquemas convencional, uniforme e não

uniforme decompońıvel. Apenas o esquema não uniforme não decompońıvel apresentou

uma SER menor que a obtida com o algoritmo h́ıbrido (tanto no caso simétrico quanto

no caso assimétrico).

No caso assimétrico, o esquema uniforme h́ıbrido com θ = π/2 apresentou ganhos
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de aproximadamente 2, 53 dB, 0, 30 dB e 0, 18 dB em relação aos esquemas convenci-

onal, uniforme e não uniforme decompońıvel (considerando o valor de SER de 10−3),

respectivamente. Por outro lado, a utilização desse esquema apresentou uma perda

de aproximadamente 0, 17 dB em relação às constelações não uniformes não decom-

pońıveis. Entretanto, é importante ressaltar que a utilização de constelações não uni-

formes aumenta a complexidade de implementação do sistema.

Por outro lado, o esquema uniforme h́ıbrido com θ = π/3 apresentou um ganho

insignificante em relação ao uso do esquema não uniforme decompońıvel, sendo os

desempenhos desses esquemas considerados equivalentes. O motivo pelo qual o uso

das constelações θ-QAM com θ = π/3 não apresentou ganhos em relação ao esquema

com θ = π/2 está na mudança da forma das regiões de decisão. Em regiões de decisão

hexagonais os vizinhos de cada śımbolo se situam aproximadamente à mesma distância,

fazendo com que a mudança do mapeamento entre estes diversos vizinhos não promova

ganhos no sistema.

No caso simétrico, o esquema uniforme h́ıbrido com θ = π/2 obteve ganhos similares

aos do caso assimétrico. Assim, ganhos de aproximadamente 2, 50 dB, 0, 32 dB e

0, 18 dB foram obtidos quando comparado aos esquemas convencional, uniforme e não

uniforme decompońıvel (considerando o valor de SER de 10−3), respectivamente. Por

sua vez, a perda desse esquema em relação ao esquema não uniforme não decompońıvel

foi de 0, 21 dB, ao custo de uma maior complexidade do sistema. Da mesma forma que

no caso assimétrico, o esquema uniforme h́ıbrido com θ = π/3 apresentou desempenho

equivalente ao esquema não uniforme decompońıvel.

O desempenho, em termos da SER, dos esquemas CoRe também foi avaliado utili-

zando constelações com M = 64. Os valores dos śımbolos das constelações utilizadas

são apresentados na Tabela 7.2, enquanto as curvas obtidas nas avaliações, em termos

da SER, são apresentadas na Figura 7.7.

Resultados semelhantes ao caso com M = 16 foram obtidos com M = 64. No

caso assimétrico, ganhos de 4, 34 dB, 0, 46 dB e 0, 16 dB foram obtidos pelo esquema

uniforme h́ıbrido com θ = π/2 em relação aos esquemas convencional, uniforme e não

uniforme decompońıvel (para uma BER de 10−3). Houve ainda uma perda de 0, 37 dB

em relação ao esquema não uniforme não decompońıvel (para a mesma BER).

Por ser uma heuŕıstica de busca, o algoritmo h́ıbrido é responsável apenas pela

obtenção de soluções sub-ótimas, tendo perdido desempenho por conta do aumento do

espaço de busca (já que o aumento do número de śımbolos da constelação também
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Figura 7.7: Curvas para a SER de diferentes esquemas CoRe em termos da SER do
sistema (M = 64).

aumentou o número de graus de liberdade do processo de mapeamento). Dessa forma,

as constelações obtidas pelo algoritmo h́ıbrido nem sempre alcançam o melhor de-

sempenho posśıvel (especialmente para constelações de alta ordem). Considerando as

constelações otimizadas apresentadas na Tabela 7.2, houve uma perda no desempe-

nho do esquema θ = π/2 em relação ao esquema com θ = π/3 (quando comparado

com o comportamento das curvas obtidas para constelações M = 16, apresentadas

na Figura 7.6), fazendo com que seus desempenhos se tornassem equivalentes. Essa

perda foi causada pela caracteŕıstica não determińıstica do algoritmo de busca, que não

conseguiu obter uma constelação θ = π/2 com melhor desempenho que a constelação

θ = π/3 (que já apresenta perdas por conta da mudança das regiões de decisão).

Os ganhos obtidos pelos esquemas não uniforme h́ıbrido (com θ = π/2 e π/3) no

caso simétrico, mais uma vez, foram similares ao caso assimétrico: 4, 37 dB, 0, 51 dB e

0, 20 dB em relação aos esquemas convencional, uniforme e não uniforme decompońıvel

(para uma BER de 10−3). Uma perda de 0, 44 dB ocorreu em relação ao esquema não

uniforme não decompońıvel.

Por meio da análise apresentada é posśıvel verificar que o uso do esquema uniforme

h́ıbrido representa uma boa solução para o problema da otimização do mapeamento de

constelações de sinais em sistemas cooperativos. Apesar de requerer um maior número

de execuções que as demais abordagens apresentadas (que são principalmente baseadas
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em heuŕısticas e técnicas de otimização local), o algoritmo h́ıbrido gerou constelações

com um bom de desempenho em termos de SER. Entretanto, o tempo de execução do

algoritmo de otimização não é um critério relevante para o problema, uma vez que a

otimização não é realizada com o sistema em operação.

Além disso, a avaliação de desempenho mostrou que o mapeamento obtido com o

algoritmo h́ıbrido perde em desempenho apenas para a técnica não uniforme não decom-

pońıvel, que demanda uma maior complexidade de implementação dos transceptores.

Uma outra conclusão dos experimentos é que a aplicação da técnica de otimização com

o algoritmo h́ıbrido é mais vantajosa em constelações com θ = π/2 do que com θ = π/3,

visto que no primeiro caso cada śımbolo apresenta um menor número de vizinhos mais

próximos.

7.4 Considerações Finais

Os esquemas de diversidade vêm sendo largamente explorados com o intuito de

mitigar os efeitos deletérios dos canais de comunicações sem fio, e as técnicas de diver-

sidade cooperativa são alternativas eficazes para melhorar o desempenho das redes de

comunicações sem aumentar a largura de banda do sistema.

Na diversidade cooperativa, vários terminais de uma rede combinam seus recursos

para melhorar o desempenho das transmissões. Nesse esquema, um nó origem que

deseje transmitir dados para um nó destino pode se beneficiar de outros nós em sua

vizinhança (nós relays) para realizar o reencaminhamento de cópias do sinal original ao

destino. Por meio da cooperação entre múltiplos terminais espacialmente distribúıdos,

um arranjo virtual de antenas é formado. Dessa maneira, dado que diversas cópias do

mesmo sinal são transmitidos por canais de comunicações independentes, um ganho de

diversidade é alcançado.

Visando avaliar o desempenho dos sistemas de diversidade cooperativa baseados no

esquema de DF, uma expressão para o cálculo da SER de sistemas θ-QAM com diver-

sidade cooperativa foi proposta neste caṕıtulo. A expressão proposta se mostrou eficaz

ao modelar uma generalização das constelações de sinais (devido ao uso do θ-QAM) e

dos modelos de desvanecimento do canal (por conta da adoção do modelo de desvane-

cimento κ-µ). Além disso, ela permite avaliar sistemas com enlaces com caracteŕısticas

heterogêneas.

Além disso, o desempenho de sistemas cooperativos pode ser significativamente
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melhorado com o uso da técnica CoRe. A técnica CoRe pode ser aplicada a sistemas

cooperativos baseados no esquema DF, em que diferentes constelações de sinais são

utilizadas em diferentes retransmissões (sem mudanças na ordem de modulação).

Neste caṕıtulo um algoritmo h́ıbrido de busca, que usa seleção clonal e mutação

genética, é utilizado para realizar a otimização do mapeamento de constelações unifor-

mes em sistemas cooperativos. A avaliação de desempenho da técnica via simulação

mostrou que houve uma redução na taxa de erro de śımbolos do sistema quando compa-

rada com outras abordagens apresentadas na literatura, sem aumentar a complexidade

do sistema.
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Tabela 7.2: Constelações CoRe M-QAM normalizadas geradas pelo processo de oti-
mização proposto (Algoritmo Hı́brido) e pelas técnicas propostas em [19] (M = 64).

Slot Constelação {s(t)1 , s
(t)
2 , . . . , s

(t)
M

}
Constelação Uniforme

t = 1 {−7−7j,−7−5j,−7−3j,−7−1j,−7+1j,−7+3j,−7+5j,−7+7j,−5−7j,−5−5j,−5−3j,−5−1j,−5+1j,−5+3j,−5+

5j,−5 + 7j,−3 − 7j,−3 − 5j,−3 − 3j,−3 − 1j,−3 + 1j,−3 + 3j,−3 + 5j,−3 + 7j,−1 − 7j,−1 − 5j,−1 − 3j,−1 − 1j,−1 +

1j,−1+3j,−1+5j,−1+7j, 1−7j, 1−5j, 1−3j, 1−1j, 1+1j, 1+3j, 1+5j, 1+7j, 3−7j, 3−5j, 3−3j, 3−1j, 3+1j, 3+3j, 3+

5j, 3+7j, 5−7j, 5−5j, 5−3j, 5−1j, 5+1j, 5+3j, 5+5j, 5+7j, 7−7j, 7−5j, 7−3j, 7−1j, 7+1j, 7+3j, 7+5j, 7+7j}×0, 1543

t = 2 {−1−1j,−1+5j,−1−5j,−1+1j,−1+7j,−1−7j,−1+3j,−1−3j, 5−1j, 5+5j, 5−5j, 5+1j, 5+7j, 5−7j, 5+3j, 5−3j,−5−
1j,−5+5j,−5−5j,−5+1j,−5+7j,−5−7j,−5+3j,−5−3j, 1−1j, 1+5j, 1−5j, 1+1j, 1+7j, 1−7j, 1+3j, 1−3j, 7−1j, 7+

5j, 7− 5j, 7+ 1j, 7+ 7j, 7− 7j, 7+ 3j, 7− 3j,−7− 1j,−7+ 5j,−7− 5j,−7+ 1j,−7+ 7j,−7− 7j,−7+ 3j,−7− 3j, 3− 1j, 3+

5j, 3− 5j, 3+ 1j, 3+ 7j, 3− 7j, 3+ 3j, 3− 3j,−3− 1j,−3+ 5j,−3− 5j,−3+ 1j,−3+ 7j,−3− 7j,−3+ 3j,−3− 3j}× 0, 1543

Constelação Não Uniforme Decompońıvel

t = 1 {−7, 20 − 7, 20j,−7, 20 − 4, 57j,−7, 20 − 2, 63j,−7, 20 − 1, 29j,−7, 20 + 0, 55j,−7, 20 + 2, 96j,−7, 20 + 4, 74j,−7, 20 +

7, 43j,−4, 57− 7, 20j,−4, 57− 4, 57j,−4, 57− 2, 63j,−4, 57− 1, 29j,−4, 57 + 0, 55j,−4, 57 + 2, 96j,−4, 57 + 4, 74j,−4, 57 +

7, 43j,−2, 63− 7, 20j,−2, 63− 4, 57j,−2, 63− 2, 63j,−2, 63− 1, 29j,−2, 63 + 0, 55j,−2, 63 + 2, 96j,−2, 63 + 4, 74j,−2, 63 +

7, 43j,−1, 29− 7, 20j,−1, 29− 4, 57j,−1, 29− 2, 63j,−1, 29− 1, 29j,−1, 29 + 0, 55j,−1, 29 + 2, 96j,−1, 29 + 4, 74j,−1, 29 +

7, 43j, 0, 55 − 7, 20j, 0, 55 − 4, 57j, 0, 55 − 2, 63j, 0, 55 − 1, 29j, 0, 55 + 0, 55j, 0, 55 + 2, 96j, 0, 55 + 4, 74j, 0, 55 + 7, 43j, 2, 96 −
7, 20j, 2, 96 − 4, 57j, 2, 96 − 2, 63j, 2, 96 − 1, 29j, 2, 96 + 0, 55j, 2, 96 + 2, 96j, 2, 96 + 4, 74j, 2, 96 + 7, 43j, 4, 74 − 7, 20j, 4, 74 −
4, 57j, 4, 74 − 2, 63j, 4, 74 − 1, 29j, 4, 74 + 0, 55j, 4, 74 + 2, 96j, 4, 74 + 4, 74j, 4, 74 + 7, 43j, 7, 43 − 7, 20j, 7, 43 − 4, 57j, 7, 43 −

2, 63j, 7, 43 − 1, 29j, 7, 43 + 0, 55j, 7, 43 + 2, 96j, 7, 43 + 4, 74j, 7, 43 + 7, 43j} × 0, 1543

t = 2 {−2, 97 − 2, 97j,−2, 97 + 2, 54j,−2, 97 − 7, 00j,−2, 97 + 7, 61j,−2, 97 − 1, 08j,−2, 97 + 4, 64j,−2, 97 − 4, 71j,−2, 97 +

0, 97j, 2, 54− 2, 97j, 2, 54+2, 54j, 2, 54− 7, 00j, 2, 54+7, 61j, 2, 54− 1, 08j, 2, 54+4, 64j, 2, 54− 4, 71j, 2, 54+0, 97j,−7, 00−
2, 97j,−7, 00 + 2, 54j,−7, 00 − 7, 00j,−7, 00 + 7, 61j,−7, 00 − 1, 08j,−7, 00 + 4, 64j,−7, 00 − 4, 71j,−7, 00 + 0, 97j, 7, 61 −

2, 97j, 7, 61 + 2, 54j, 7, 61 − 7, 00j, 7, 61 + 7, 61j, 7, 61 − 1, 08j, 7, 61 + 4, 64j, 7, 61 − 4, 71j, 7, 61 + 0, 97j,−1, 08 −
2, 97j,−1, 08 + 2, 54j,−1, 08 − 7, 00j,−1, 08 + 7, 61j,−1, 08 − 1, 08j,−1, 08 + 4, 64j,−1, 08 − 4, 71j,−1, 08 + 0, 97j, 4, 64 −

2, 97j, 4, 64 + 2, 54j, 4, 64 − 7, 00j, 4, 64 + 7, 61j, 4, 64 − 1, 08j, 4, 64 + 4, 64j, 4, 64 − 4, 71j, 4, 64 + 0, 97j,−4, 71 −
2, 97j,−4, 71 + 2, 54j,−4, 71 − 7, 00j,−4, 71 + 7, 61j,−4, 71 − 1, 08j,−4, 71 + 4, 64j,−4, 71 − 4, 71j,−4, 71 + 0, 97j, 0, 97 −

2, 97j, 0, 97 + 2, 54j, 0, 97 − 7, 00j, 0, 97 + 7, 61j, 0, 97 − 1, 08j, 0, 97 + 4, 64j, 0, 97 − 4, 71j, 0, 97 + 0, 97j} × 0, 1543

Constelação Não Uniforme Não Decompońıvel

t = 1 {−7, 44 − 6, 55j,−7, 08 − 3, 50j,−5, 83 − 1, 51j,−8, 91 − 1, 46j,−8, 73 + 1, 54j,−5, 23 + 1, 31j,−2, 67 + 1, 31j,−8, 15 +

4, 38j,−2, 77− 8, 43j,−4, 50− 6, 10j,−4, 98− 3, 89j,−4, 30− 2, 16j,−6, 82 + 0, 17j,−3, 49 + 3, 17j,−5, 84 + 3, 30j,−5, 79 +

7, 35j,−2, 36 − 5, 97j,−2, 94 − 3, 81j,−0, 32 − 0, 19j,−0, 94 + 2, 58j,−3, 59 − 0, 49j, 2, 50 + 2, 89j, 0, 00 + 4, 33j,−4, 34 +

5, 04j, 0, 09 − 9, 13j,−1, 00 − 4, 48j, 1, 30 − 0, 87j,−1, 03 + 0, 90j,−2, 40 − 1, 16j, 1, 07 + 3, 20j,−1, 74 + 4, 07j,−3, 13 +

6, 41j, 2, 09 − 7, 67j,−0, 12 − 6, 58j,−1, 53 − 2, 99j,−0, 82 − 1, 67j, 1, 09 + 1, 21j, 0, 95 + 5, 92j,−1, 01 + 6, 57j,−2, 24 +

8, 77j, 1, 46 − 4, 90j, 2, 81 − 2, 34j, 3, 92 + 2, 28j, 3, 04 + 0, 78j, 5, 46 + 0, 66j, 4, 13 + 4, 12j, 2, 75 + 5, 59j, 0, 66 + 8, 78j, 0, 75 −
2, 78j, 3, 12 − 5, 16j, 3, 59 − 0, 61j, 4, 83 − 1, 91j, 6, 60 − 0, 82j, 6, 05 + 2, 62j, 5, 55 + 4, 84j, 3, 34 + 8, 34j, 4, 74 − 8, 37j, 7, 72 −

5, 19j, 5, 03 − 3, 67j, 4, 93 − 5, 65j, 8, 41 − 2, 50j, 8, 66 + 0, 24j, 8, 64 + 3, 02j, 6, 74 + 6, 84j} × 0, 1543

t = 2 {−0, 85 − 1, 29j,−4, 10 + 1, 66j,−3, 64 − 6, 41j, 0, 33 + 5, 36j,−3, 75 − 2, 56j,−3, 47 + 5, 06j,−0, 79 − 3, 67j,−0, 17 +

2, 20j, 1, 55 − 3, 50j, 2, 26 + 2, 55j, 4, 30 − 5, 60j, 3, 85 + 7, 38j, 4, 61 − 1, 00j, 2, 58 + 4, 51j, 2, 05 − 6, 32j, 1, 57 −
1, 63j,−6, 02− 3, 64j,−6, 71 + 4, 65j,−6, 94− 6, 63j,−6, 34 + 7, 21j,−8, 86− 0, 43j,−8, 85 + 2, 59j,−8, 09− 3, 35j,−5, 82 +

0, 25j, 5, 34+0, 77j, 7, 89+3, 58j, 6, 14− 7, 46j, 7, 23+6, 67j, 8, 78− 2, 06j, 9, 25+1, 10j, 6, 96− 4, 63j, 6, 34+2, 28j,−2, 59−
4, 08j,−1, 59 + 3, 97j,−0, 10 − 8, 67j,−1, 48 + 8, 84j,−0, 23 + 0, 30j,−1, 11 + 6, 33j,−1, 40 − 6, 43j,−2, 48 + 2, 42j, 5, 40 −

3, 23j, 4, 27 + 2, 75j, 2, 49 − 8, 40j, 1, 84 + 9, 05j, 6, 71 − 0, 79j, 4, 86 + 5, 19j, 3, 22 − 3, 97j, 3, 52 + 0, 55j,−3, 80 −
0, 62j,−6, 74 + 1, 91j,−3, 39 − 8, 50j,−3, 75 + 7, 00j,−6, 23 − 1, 64j,−4, 43 + 3, 38j,−4, 35 − 4, 63j,−2, 36 − 1, 34j, 1, 66 +

0, 01j,−2, 17 + 0, 92j, 0, 47 − 5, 54j, 1, 87 + 6, 31j, 3, 26 − 1, 85j, 0, 48 + 3, 86j, 0, 18 − 2, 40j, 1, 34 + 1, 63j} × 0, 1543

Constelação Uniforme Hı́brido θ-QAM (θ = π/2)

t = 1 {−7−7j,−7−5j,−7−3j,−7−1j,−7+1j,−7+3j,−7+5j,−7+7j,−5−7j,−5−5j,−5−3j,−5−1j,−5+1j,−5+3j,−5+

5j,−5 + 7j,−3 − 7j,−3 − 5j,−3 − 3j,−3 − 1j,−3 + 1j,−3 + 3j,−3 + 5j,−3 + 7j,−1 − 7j,−1 − 5j,−1 − 3j,−1 − 1j,−1 +

1j,−1+3j,−1+5j,−1+7j, 1−7j, 1−5j, 1−3j, 1−1j, 1+1j, 1+3j, 1+5j, 1+7j, 3−7j, 3−5j, 3−3j, 3−1j, 3+1j, 3+3j, 3+

5j, 3+7j, 5−7j, 5−5j, 5−3j, 5−1j, 5+1j, 5+3j, 5+5j, 5+7j, 7−7j, 7−5j, 7−3j, 7−1j, 7+1j, 7+3j, 7+5j, 7+7j}×0, 1543

t = 2 {−1+5j,−1−1j, 7−1j, 1+3j,−5−3j, 3−1j, 1−7j,−1+1j, 5−5j, 5+5j,−7+1j,−3−7j,−5+7j, 5+7j,−5+3j, 5−3j,−1−
5j,−5+ 5j, 3− 7j,−3+ 1j, 7− 5j,−7− 7j, 5+ 3j,−3− 5j, 3+ 1j, 3+ 7j,−7− 5j, 5+ 1j,−1+ 7j, 1− 3j,−7− 1j, 1+ 7j,−5−
1j, 3−3j, 7+5j,−7+3j,−1−7j, 7+7j, 5−7j,−3−1j, 7+1j,−7+7j, 7−7j, 1+1j, 7−3j,−1+3j,−7+5j, 3+3j,−1−3j, 1+

5j,−5− 7j,−3+ 7j,−7− 3j, 7+ 3j, 3− 5j,−5− 5j,−3+ 3j, 5− 1j,−5+ 1j, 1− 5j, 3+ 5j,−3− 3j,−3+ 5j, 1− 1j}× 0, 1543

Constelação Uniforme Hı́brido θ-QAM (θ = π/3)

t = 1 {0, 08 + 0, 14j, 0, 25 + 0, 43j, 0, 25 − 0, 14j, 0, 08 − 0, 43j, 0, 25 + 1, 00j, 0, 08 + 0, 71j, 0, 08 − 1, 00j, 0, 25 − 0, 71j, 0, 41 +

0, 14j, 0, 58 + 0, 43j, 0, 58 − 0, 14j, 0, 41 − 0, 43j, 0, 58 + 1, 00j, 0, 41 + 0, 71j, 0, 41 − 1, 00j, 0, 58 − 0, 71j,−0, 25 +

0, 14j,−0, 08 + 0, 43j,−0, 08− 0, 14j,−0, 25− 0, 43j,−0, 08 + 1, 00j,−0, 25 + 0, 71j,−0, 25− 1, 00j,−0, 08− 0, 71j,−0, 58 +

0, 14j,−0, 41 + 0, 43j,−0, 41 − 0, 14j,−0, 58 − 0, 43j,−0, 41 + 1, 00j,−0, 58 + 0, 71j,−0, 58 − 1, 00j,−0, 41 − 0, 71j, 1, 07 +

0, 14j, 1, 23 + 0, 43j, 1, 23 − 0, 14j, 1, 07 − 0, 43j, 1, 23 + 1, 00j, 1, 07 + 0, 71j, 1, 07 − 1, 00j, 1, 23 − 0, 71j, 0, 74 + 0, 14j, 0, 90 +

0, 43j, 0, 90 − 0, 14j, 0, 74 − 0, 43j, 0, 90 + 1, 00j, 0, 74 + 0, 71j, 0, 74 − 1, 00j, 0, 90 − 0, 71j,−1, 23 + 0, 14j,−1, 07 +

0, 43j,−1, 07− 0, 14j,−1, 23− 0, 43j,−1, 07 + 1, 00j,−1, 23 + 0, 71j,−1, 23− 1, 00j,−1, 07− 0, 71j,−0, 90 + 0, 14j,−0, 74 +

0, 43j,−0, 74 − 0, 14j,−0, 90 − 0, 43j,−0, 74 + 1, 00j,−0, 90 + 0, 71j,−0, 90 − 1, 00j,−0, 74 − 0, 71j}
t = 2 {1, 23 + 1, 00j, 1, 07 − 1, 00j, 0, 08 + 0, 14j, 0, 41 − 1, 00j, 0, 58 + 0, 43j,−0, 74 + 1, 00j, 1, 07 − 0, 43j,−0, 08 + 1, 00j,−1, 23 +

0, 14j,−0, 25 + 0, 71j,−0, 08 − 0, 71j,−1, 07 + 1, 00j, 0, 08 − 0, 43j,−0, 90 − 1, 00j,−0, 90 + 0, 14j, 1, 07 + 0, 14j, 0, 74 −
0, 43j,−0, 74 − 0, 14j,−1, 23 − 1, 00j, 0, 90 + 0, 43j, 0, 08 − 1, 00j, 1, 23 + 0, 43j,−0, 41 − 0, 14j,−0, 58 − 1, 00j,−0, 25 −
1, 00j, 0, 25 + 1, 00j,−0, 41 + 1, 00j, 0, 25 − 0, 14j,−0, 25 + 0, 14j,−1, 07 − 0, 71j, 0, 41 + 0, 71j,−1, 07 + 0, 43j,−0, 90 +

0, 71j, 0, 74 + 0, 14j,−0, 08 − 0, 14j, 0, 90 − 0, 71j, 0, 58 − 0, 71j,−0, 58 + 0, 14j, 0, 41 − 0, 43j,−0, 41 + 0, 43j, 1, 07 +

0, 71j,−0, 41 − 0, 71j,−1, 23 − 0, 43j, 0, 58 + 1, 00j, 0, 08 + 0, 71j, 1, 23 − 0, 14j, 0, 25 + 0, 43j,−0, 74 − 0, 71j,−0, 08 +

0, 43j, 0, 25 − 0, 71j, 0, 90 − 0, 14j,−0, 25 − 0, 43j,−0, 58 − 0, 43j, 0, 74 + 0, 71j, 0, 41 + 0, 14j,−0, 58 + 0, 71j,−1, 23 +

0, 71j, 1, 23 − 0, 71j,−1, 07 − 0, 14j, 0, 90 + 1, 00j, 0, 58 − 0, 14j,−0, 74 + 0, 43j,−0, 90 − 0, 43j, 0, 74 − 1, 00j}
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Caṕıtulo 8

Conclusão e Propostas para

Continuação do Trabalho

Esta tese abordou a utilização de esquemas de modulação adaptativa e de técnicas

de diversidade em sistemas θ-QAM, considerando canais com desvanecimento (parti-

cularmente, com os modelos de desvanecimento Nakagami-m e κ-µ). Especificamente,

duas técnicas de diversidade foram exploradas:

1. Diversidade de modulação – consiste em introduzir redundância com a escolha

criteriosa do ângulo de referência de uma constelação de sinais combinada com

o entrelaçamento independente das componentes dos śımbolos a serem transmi-

tidos;

2. Diversidade cooperativa – múltiplos terminais espacialmente distribúıdos coope-

ram entre si realizando o reencaminhamento de cópias dos sinais transmitidos de

forma a melhorar o desempenho global da rede. Por essa cooperação, um arranjo

virtual de antenas é emulado.

O uso de esquemas θ-QAM combinados com as técnicas de diversidade visa otimi-

zar o funcionamento desses sistemas, melhorando assim seu desempenho. Conforme foi

constatado na tese, as constelações θ-QAM promovem ganhos aos sistemas de comu-

nicações, especialmente em valores elevados de SNR. Nesta tese, expressões anaĺıticas

exatas e aproximadas para o cálculo da SER e da BER desses esquemas foram obti-

das contemplando-se o uso de constelações θ-QAM e os modelos de desvanecimento

Nakagami-m e κ-µ, permitindo assim avaliar uma larga gama de cenários para esses

esquemas de diversidade e de modulação adaptativa. Foi realizada ainda a otimização
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da estrutura interna da constelação (ângulo θ) e dos parâmetros de operação de cada

técnica.

Este caṕıtulo apresenta um resumo das contribuições alcançadas, além de discutir

alguns trabalhos futuros. Um sumário das principais contribuições é apresentado na

próxima seção, enquanto direções para pesquisas futuras são discutidas na Seção 8.2.

Por fim, uma lista de publicações geradas a partir desta tese é apresentada na Seção 8.3.

8.1 Principais Contribuições

As principais contribuições fornecidas por este trabalho de tese são descritas a

seguir:

1. Desenvolvimento de uma expressão anaĺıtica para avaliação do valor

ótimo do ângulo θ em função da SNR do canal. Com o uso da expressão

proposta, é posśıvel ao sistema determinar, de forma suficientemente precisa, o

valor ótimo de θ (que define a forma da constelação) em função da SNR do canal.

A análise do desempenho de sistemas θ-QAM utilizando a adaptação dinâmica

da estrutura da constelação (com a expressão proposta) foi comparada ao uso de

esquemas fixos SQAM (θ = π/2) e TQAM (θ = π/3). Foi verificado que para

valores baixos de SNR os três sistemas exibem desempenhos similares, para va-

lores médios o θ-QAM dinâmico e o SQAM tiveram comportamento semelhante,

enquanto que o TQAM perdeu em desempenho para os outros dois esquemas, e o

θ-QAM dinâmico apresentou o melhor desempenho em valores elevados de SNR.

2. Desenvolvimento e avaliação de um sistema de modulação adaptativa

baseado no uso dos esquemas θ-QAM com o modelo de desvanecimento

κ-µ. No sistema proposto, os esquemas BPSK e QPSK são utilizados em conjunto

com constelações θ-QAM (para valores de M = 16 e 64), podendo ser estendido

para sistemas com ordens de modulação superiores (como M = 256 e 1024).

Para determinar qual a densidade da constelação a ser utilizada, o transmissor

utiliza a informação da SNR do canal (estimada ou predita), obtida por meio de

um canal de retorno. Foi verificado que, para as regiões de desvanecimento em

que as constelações θ-QAM são selecionadas, o uso de um valor fixo de θ = π/3

(TQAM) é mais vantajoso que a adaptação dinâmica da sua estrutura. Além

disso, por meio da análise realizada, foi constatado que as constelações θ-QAM
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permitem ganhos ao sistema em altos valores de SNR, que variam de acordo com

a SNR média do canal, com a definição das regiões de desvanecimento, com a

presença (ou ausência) de indisponibilidade no sistema e com as caracteŕısticas

do desvanecimento do canal.

3. Avaliação de desempenho da técnica de diversidade de modulação e do

ângulo ótimo de rotação φ em sistemas de diversidade de modulação

que utilizam constelações θ-QAM em canais Nakagami-m e κ-µ. Diferen-

tes aproximações e limitantes para a PEP foram propostos neste trabalho, com

precisões diferentes de acordo com as caracteŕısticas do canal de comunicações.

O desenvolvimento de expressões anaĺıticas para a avaliação do ângulo ótimo de

rotação e para o cálculo aproximado da SEP e da BEP do sistema de DM em

canais κ-µ e Nakagami-m (utilizando o limitante da união e as aproximações da

PEP propostas) constitui um resultado original desta tese.

4. Combinação dos esquemas de modulação adaptativa e de diversidade

de modulação. A utilização do esquema de DM combinada aos esquemas de

modulação adaptativa foi apresentada como uma aplicação baseada na apro-

ximação proposta para o cálculo da PEP em canais Nakagami-m. Um problema

relacionado ao uso combinado dessas duas técnicas é a seleção de esquemas de

modulação diferentes para pares de śımbolos entrelaçados. Uma poĺıtica de com-

binação deve ser empregada visando permitir o entrelaçamento desses śımbolos.

Entretanto, no estudo de caso apresentado, uma solução simples foi adotada: o

sistema de diversidade de modulação só é ativado caso os śımbolos entrelaçados

sejam modulados com o mesmo esquema. Por fim, o sistema exibiu ganhos rele-

vantes em valores elevados de SNR.

5. Avaliação do desempenho de técnica de diversidade de modulação em

canais κ-µ e sujeitos à correlação temporal, aos erros de estimação

do canal e em canais seletivos em frequência (cujos efeitos são com-

pensados pelo uso de técnicas de diversidade espacial). A avaliação de

desempenho da técnica de diversidade de modulação em canais κ-µ constitui um

resultado original desta tese, visto que não foram encontrados na literatura ou-

tros trabalhos abordando o uso deste modelo de canal. Um arcabouço anaĺıtico

contemplando diferentes expressões para o cálculo da PEP desses sistemas foi

146



proposto, avaliado e comparado. No entanto, o desempenho dessa técnica de di-

versidade pode sofrer com diferentes intempéries dos canais de comunicações sem

fio, como a correlação temporal e a presença de erros de estimação. Esses cenários

foram avaliados e comparados às circunstâncias sem a presença desses problemas.

Por fim, a técnica foi avaliada considerando canais seletivos em frequência, cujos

efeitos destrutivos são compensados pelo uso de diversidade espacial (por meio

de um arranjo de antenas) e um receptor MRC (considerando que a estimação

perfeita das caracteŕısticas dos sinais que chegam em cada ramo).

6. Desenvolvimento de uma expressão para avaliar a SER de sistemas

θ-QAM com diversidade cooperativa em canais κ-µ. De forma a permitir

a avaliação de desempenho de sistemas de diversidade cooperativa (baseada no

esquema DF) em canais κ-µ, uma expressão para o cálculo da SER destes siste-

mas foi desenvolvida. A expressão proposta se mostrou eficaz ao modelar uma

generalização das constelações de sinais (devido ao uso do θ-QAM) e dos modelos

de desvanecimento do canal (por conta da adoção do modelo de desvanecimento

κ-µ). Além disso, ela permite avaliar sistemas com enlaces de caracteŕısticas

heterogêneas.

7. Otimização de sistemas de diversidade cooperativa por meio da técnica

de rearranjo de constelações em canais κ-µ. Os sistemas de diversidade co-

operativa do tipo DF podem ter seu desempenho melhorado significativamente

por conta do uso da técnica de rearranjo de constelações. Com essa técnica, diver-

sas cópias do mesmo sinal são transmitidas utilizando-se diferentes constelações

de sinais (com ou sem mudanças no mapeamento) e por canais de comunicações

independentes, levando a um ganho de diversidade. No modelo de sistema consi-

derado, o nó relay (responsável pelo reencaminhamento das mensagens) apresenta

linha de visada em relação ao transmissor. Um algoritmo h́ıbrido de busca, que

usa seleção clonal e mutação genética, foi utilizado para realizar a otimização do

mapeamento de constelações uniformes em sistemas cooperativos. A avaliação de

desempenho da técnica proposta mostrou que houve uma redução na taxa de erro

de śımbolos do sistema quando comparada com outras abordagens apresentadas

na literatura, sem aumentar a complexidade do sistema.

147



8.2 Propostas para Continuação do Trabalho

São apontadas as seguintes propostas para a continuação da pesquisa:

1. Avaliação do esquema de modulação adaptativa baseada em constelações θ-QAM

considerando canais com desvanecimento η-µ;

2. Desenvolvimento de expressões anaĺıticas para a avaliação do ângulo ótimo de

rotação e para o cálculo aproximado da BEP do sistema de DM em canais η-µ

com constelações θ-QAM;

3. Avaliação do uso de constelações θ-QAM com formatos heterogêneos em esquemas

de rearranjo de constelações para melhorar o desempenho dos sistemas coopera-

tivos;

4. Avaliação dos sistemas de diversidade cooperativa considerando canais com des-

vanecimento η-µ;

5. Desenvolvimento de novas soluções para permitir o entrelaçamento de śımbolos

modulados com diferentes esquemas;

6. Combinação das técnicas de diversidade de modulação e de diversidade coope-

rativa com vistas a melhorar o desempenho global do sistema, sem reduzir sua

eficiência espectral (utilizando constelações θ-QAM);

7. Desenvolvimento de uma fórmula para o cálculo da autocorrelação de canais com

desvanecimento κ-µ;

8. Desenvolvimento de um novo modelo de transmissão de televisão digital base-

ado no esquema de modulação adaptativa, em que o transmissor adapta seus

parâmetros de acordo com as taxas de erro do sinal recebido;

9. Generalização da expressão da SEP para sistemas θ-QAM cooperativos em canais

κ-µ para N relays.
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de Sinais. In: International Information and Telecommunication Technologies

Symposium (I2TS 2010), 2010, Rio de Janeiro. Proceedings of the International

Information and Telecommunication Technologies Symposium (I2TS 2010), 2010.

150



Bibliografia

[1] V. M. DaSilva and E. S. Sousa. “Fading-resistant modulation using several trans-

mitter antennas”. IEEE Transactions on Communications , vol. 45, no. 10, pp.

1236–1244, October 1997.

[2] G. J. Foschini and M. J. Gans. “On limits of wireless communications in a fading

environment when using multiple antennas”. Wireless Personal Communicati-

ons , vol. 6, pp. 311–335, 1998.

[3] V. Tarokh, N. Seshadri and A. R. Calderbank. “Space-time codes for high

data rate wireless communication: performance criterion and code construction”.

IEEE Transactions on Information Theory , vol. 44, no. 2, pp. 744–765, March

1998.

[4] J. H. Winters, J. Salz and R. D. Gitlin. “The impact of antenna diversity on the

capacity of wireless communication systems”. IEEE Transactions on Communi-

cations , vol. 42, no. 234, pp. 1740–1751, February/March/April 1994.

[5] F. Adachi, S. Ito and K. Ohno. “Performance analysis of a time diversity ARQ

in land mobile radio”. IEEE Transactions on Communications , vol. 37, no. 2,

pp. 177–183, February 1989.

[6] P. Dirner and S. Lin. “Measured frequency diversity improvement for digital

radio”. IEEE Transactions on Communications , vol. 33, no. 1, pp. 106–109,

January 1985.

[7] A. Goldsmith. Wireless communications . Cambridge University Press, New York,

USA, 2005.

[8] A. Narula, M. D. Trott and G. W.Wornell. “Performance limits of coded diversity

151



methods for transmitter antenna arrays”. IEEE Transactions on Information

Theory , vol. 45, pp. 2418–2433, November 1999.

[9] H.-S. Lui, H. T. Hui and M. S. Leong. “A note on the mutual-coupling problems

in transmitting and receiving antenna arrays”. IEEE Antennas and Propagation

Magazine, vol. 51, no. 5, pp. 171–176, October 2009.

[10] M. Ridwan, M. Abdo and E. Jorswieck. “Design of non-uniform antenna ar-

rays using genetic algorithm”. Em 13th International Conference on Advanced

Communication Technology (ICACT), 2011 , pp. 422–427, February 2011.

[11] K. G. Seddik, A. S. Ibrahim and K. J. R. Liu. “Trans-modulation in wireless

relay networks”. IEEE Communications Letters , vol. 12, no. 3, pp. 170–172,

March 2008.

[12] J. N. Laneman, D. N. C. Tse and G. W. Wornell. “Cooperative diversity in

wireless networks: efficient protocols and outage behavior”. IEEE Transactions

on Information Theory , vol. 50, no. 12, pp. 3062–3080, December 2004.

[13] E. C. Van der Meulen. “Three-terminal communication channels”. Advances in

Applied Probability , vol. 3, pp. 120–154, 1971.

[14] T. M. Cover and A. A. El Gamal. “Capacity theorems for the relay channel”.

IEEE Transactions on Information Theory , vol. 25, pp. 572–584, September

1979.

[15] R. U. Nabar, H. Bolcskei and F. W. Kneubuhler. “Fading relay channels: per-

formance limits and space-time signal design”. IEEE Journal on Selected Areas

on Communications , vol. 22, no. 6, pp. 1099–1109, August 2004.

[16] G. Kramer, M. Gastpar and P. Gupta. “Cooperative strategies and capacity

theorems for relay networks”. IEEE Transactions on Information Theory , vol.

51, pp. 3037–3063, September 2005.

[17] M. N. Khormuji and E. G. Larsson. “Improving collaborative transmit diversity

by using constellation rearrangement”. Em IEEE Wireless Communications and

Networking Conference (WCNC 2007), pp. 803–807, March 2007.

152



[18] A. B. Sediq, P. Djukic, H. Yanikomeroglu and J. Zhang. “Near-optimal non-

uniform constellation rearrangement for cooperative relaying”. Em 25th Biennial

Symposium on Communications (QBSC 2010), pp. 159–162, May 2010.

[19] A. Bin Sediq, P. Djukic, H. Yanikomeroglu and J. Zhang. “Optimized nonuniform

constellation rearrangement for cooperative relaying”. IEEE Transactions on

Vehicular Technology , vol. 60, no. 5, pp. 2340–2347, June 2011.

[20] K. N. Pappi, A. S. Lioumpas, G. K. Karagiannidis and S. A. Kotsopoulos. “Per-

formance analysis of variable-angle quadrature amplitude constellations”. Em

IEEE International Conference on Wireless and Mobile Computing, Networking

and Communications (WIMOB 2009), pp. 314 –319, October 2009.

[21] K. N. Pappi, A. S. Lioumpas and G. K. Karagiannidis. “θ-QAM: A parametric

quadrature amplitude modulation family and its performance in AWGN and

fading channels”. IEEE Transactions on Communications , vol. 58, no. 4, pp.

1014–1019, April 2010.

[22] S. Slimane. “An improved PSK scheme for fading channels”. IEEE Transactions

on Vehicular Technology , vol. 47, no. 2, pp. 703 –710, May 1998.

[23] W. T. A. Lopes, J. F. Galdino and M. S. Alencar. “Diversidade em modulação
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