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Resumo da Dissertacao apresentada & COPPE/UFRJ como parte dos requisitos

necessarios para a obtengao do grau de Mestre em Ciéncias (M.Sc.)

TRANSCEPTORES EM BLOCO COM REDUNDANCIA MINIMA

Wallace Alves Martins

Margo,/2009

Orientador: Paulo Sergio Ramirez Diniz

Programa: Engenharia Elétrica

Os métodos de projeto usuais aplicados a transceptores multiportadoras e mo-
noportadora com equalizacao na frequéncia exigem, pelo menos, L elementos de
redundancia, onde L representa a ordem do canal. A redundancia elimina a inter-
feréncia entre blocos (IBI), a qual faz parte de todos transceptores em bloco, além
de transformar a matriz de canal em uma matriz circulante. A decomposicao es-
pectral da matriz circulante de canal por meio da transformada discreta de Fourier
(DFT) viabiliza o uso de algoritmos super-rapidos para o projeto dos equalizadores
zero-forcing (ZF) e de minimo erro médio quadrético (MMSE), bem como para a
equalizacao dos sinais recebidos.

Entretanto, sabe-se muito bem que a redundancia minima para o projeto de
transceptores fixos e sem memoria livres de IBI é dada por [L/2]. Até agora,
nao ha solugoes viaveis que utilizem redundancia minima. Esta dissertacao propoe
solucoes praticas do tipo ZF e MMSE que utilizam DFT, transformada discreta de
Hartley (DHT) e matrizes diagonais. Em particular, é mostrado que, com algumas
pequenas restri¢oes sobre o modelo de canal, os novos transceptores possuem taxa de
erro de bit comparavel as dos sistemas praticos usuais, enquanto mantém a mesma
complexidade assintética para o processo de equalizacao, O(nlogn). A principal

caracteristica dos transceptores propostos é uma taxa de transmissao efetiva maior.
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Abstract of Dissertation presented to COPPE/UFRJ as a partial fulfillment of the

requirements for the degree of Master of Science (M.Sc.)

BLOCK-BASED TRANSCEIVERS WITH MINIMUM REDUNDANCY

Wallace Alves Martins

March /2009

Advisor: Paulo Sergio Ramirez Diniz

Department: Electrical Engineering

The standard designs of multicarrier and single-carrier transceivers employing
frequency-domain equalization require, at least, L elements of redundancy, where
L stands for the channel order. The redundancy eliminates the inherent interblock
interference (IBI), which is part of all block-based transceivers, and turns the chan-
nel matrix circulant. The spectral decomposition of the circulant channel matrix
through the discrete Fourier transform (DFT) allows the use of superfast algorithms
for both the design of zero-forcing (ZF) and minimum mean squared error equalizers,
and the equalization of received signals.

However, it is well known that the minimum redundancy for IBI-free designs
of fixed and memoryless transceivers is [L/2]. So far, there are no effective and
practical solutions using minimum redundancy. This dissertation proposes practical
ZF and MMSE solutions by using DFT, discrete Hartley transform (DHT), and di-
agonal matrices. In particular, it is shown that, for some particular mild constraints
on the channel model, the new designs have similar bit error rate performance as
compared with the standard ones, while keeping the same asymptotic complexity for
the equalization process, O(nlogn). The key feature of the proposed transceivers

is the higher throughput.
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Capitulo 1

Apresentacao

1.1 Introducao

A evolugao dos sistemas modernos de comunicagao resume-se, grosso modo, a busca
de implementacoes de técnicas que possibilitem uma eficiéncia espectral melhor,
traduzindo-se, por sua vez, em taxas de transmissao de dados cada vez mais altas.
Além disso, busca-se uma capacidade maior para tais sistemas, ou seja, que cada
vez mais usuarios possam utiliza-los. Tais caracteristicas estao sujeitas a questoes
de viabilidade financeira, o que implica que tais sistemas devem valer-se de solugoes
economicamente viaveis para a atualidade.

Dentro dessa perspectiva geral, os sistemas OFDM (do inglés Orthogonal
Frequency-Division Multiplex) e SC-FD (do inglés Single-Carrier Frequency-Domain
equalization) tém se destacado como aqueles que atendem a uma relagao de compro-
misso satisfatoria dos itens expostos acima. Uma prova disso é a adocao do OFD
nos sistemas de redes locais sem fio (WLAN, do inglés Wireless Local Area Network)
especificados pela familia IEEE 802.11x, nos sistemas de redes metropolitanas sem
fio (WMAN; do inglés Wireless Metropolitan Area Network) IEEE 802.16x, na co-
nexao direta (em inglés, downlink connection) do 3G-LTE, na maioria dos padrdes
de televisao digital, particularmente no padrao brasileiro, nas conexoes de Internet

com fio xDSL (do inglés Digital Subscriber Line), etc. Além disso, o SC—FDH é

Na verdade, empregam-se técnicas modificadas, tais como OFDMA (do inglés Orthogonal

Frequency-Division Multiple Access) e o DMT (do inglés Discrete Multi- Tone).
2Neste caso, emprega-se o SC-FDMA (do inglés Single-Carrier Frequency-Division Multiple

Access).



adotado na conexao reversa (em inglés, uplink connection) do 3G-LTE.

As técnicas OFDM e SC-FD sao consideradas técnicas de camada fisica. Sabe-se
que o papel da camada fisica juntamente com a camada de enlace (em inglés, link
layer) no desenvolvimento de novos sistemas é de extrema importancia, pois tais
camadas sao consideradas, informalmente, como sendo o “gargalo”de tais sistemas.
Com efeito, os parametros que medem a qualidade de novos sistemas, tais como
eficiéncia espectral, taxas de transmissao de dados, capacidade etc., possuem uma
forte dependéncia com caracteristicas especificas das técnicas de transmissao empre-
gadas em tais camadas. Nesse contexto, um dos parametros de grande importancia
para essas técnicas é a taxa de transmissao efetiva de dados (em inglés, throughput).
Este parametro influi diretamente na eficiencia espectral do sistema.

Por outro lado, é comum que se utilize redundancia na transmissao com o in-
tuito de diminuir o efeito das interferéncias e distorcoes sofridas pelo sinal durante
a transmissao. De fato, isso ocorre nas técnicas OFDM e SC-FD, por exemplo, em
que, a cada bloco de dados transmitido, introduz-se uma quantidade de redundancia
(dados que nao contém informacao adicional), reduzindo, assim, a taxa de trans-
missao de dados que realmente contém informacgao. No caso de um modelo de canal
com memoria L € N, essa redundancia no OFDM e no SC-FD deve ser de, pelo
menos, L elementos [1], [2], [3], []. Isso é um fator que contribui sensivelmente para
a degradacao da eficiéncia espectral do sistema, especialmente naqueles cujo modelo
de canal possui uma memoria elevada.

O papel da redundancia em sistemas transceptores multicanais (em inglés, trans-
multiplexers ou TMUXs) jé foi exaustivamente estudado [2], [5], [6], [7]. Os transcep-
tores multicanais sao partes constituintes fundamentais de sistemas monoportadora
e multiportadoras genéricos. Além disso, os transceptores fixos e sem memoria (ou
em blocdl) sdo de grande apelo pratico. De fato, destacam-se como casos par-
ticulares importantes os sistemas OFDM e SC-FD, os quais sao considerados as
implementagoes mais simples e difundidas de transceptores multicanais fixos e sem
memoria. Além do OFDM e SC-FD, outros transceptores em bloco que também

utilizam redundancia j& foram propostos [2], [6], [S], [9].

3Neste trabalho, ndo haver4 distincao entre os termos “em bloco”e “sem memdria”, seguindo a

mesma nomenclatura de [6]. Porém, outros autores admitem transceptores em bloco com memdria.



Em se tratando de redundancia de transceptores multicanais fixos e sem
memoria, foi mostrado em [9], [T0], [6] que, de forma geral, a redundancia minima
para que se obtenha reconstrugao perfeita do sinal transmitido é [L/2]. Porém, nao
houve propostas que empreguem redundancia minima, mantendo, simultaneamente,
um apelo pratico traduzido em restrigoes sobre a complexidade dos algoritmos uti-
lizados. As tentativas nessa dire¢ao foram estudadas em [T1] e [12]. Entretanto,
o primeiro assume hipéteses fortes sobre o modelo de canal, o que restringe a sua
aplicacao para somente alguns casos especificos, enquanto que o segundo, embora um
pouco mais genérico, possui um elevado custo computacional devido aos calculos de
decomposigao em valores singulares (SVD, do inglés Singular-Value Decomposition)

das matrizes envolvidas na descricao matematica do sistema.

1.2 Propodsito do Trabalho

O objetivo desta dissertacao é descrever solucoes para transceptores multicanais
com redundancia minima que possuam apelo pratico. Sendo assim, serao propostos
oito tipos diferentes de sistemas fixos, sem memoria e com a mesma complexidade
computacional assintética de equalizagao do OFDM e do SC-FD.

Os novos transceptores podem ser multiportadoras ou monoportadora e sao fru-
tos de projetos frequentemente utilizados nas aplicagdes praticas, a saber: ZF (do
inglés Zero-Forcing) e MMSE (do inglés Minimum Mean Squared Error).

Quando comparados aos sistemas OFDM e SC-FD tradicionais, os transceptores

propostos possuem as seguintes caracteristicas:
e Complexidade computacional comparavel para o processo de equalizagao;
e Taxa de erro de bits (BER, do inglés Bit Error Rate) similar;

e Throughput substancialmente maior para canais com resposta ao impulso

longa.

Com o intuito de alcancar tais objetivos, esta dissertagao descreve em detalhes
vérias propriedades de matrizes estruturadas [I3], [T4], as quais serdo necessarias
para o projeto de transceptores super-rapidos que empregam redundancia minima.

Um transceptor super-rapido é aquele que emprega algoritmos super-rapidos (em



inglés, superfast algorithms) em sua implementagao, isto é, algoritmos que requerem
O(nlog?n) operacbes aritméticas, em que d < 3 [I5].

Grande parte dos resultados sobre matrizes estruturadas desta dissertagao foi
motivada pelos trabalhos de G. Heinig e K. Rost [16], [I7], [18], [T9]. Contudo,
nao foi possivel aplicar diretamente os resultados obtidos por tais autores a respeito
das representacoes de matrizes estruturadas, particularmente matrizes de Toeplitz e
inversa de Toeplitz, quando o objetivo era projetar sistemas multiportadoras. Essa
impossibilidade deve-se ao fato de os autores utilizarem uma abordagem em que
as matrizes de interesse sao sempre estendidas com zeros para formar uma matriz
quadrada de dimensao maior.

Apenas para dar um exemplo concreto dessa impossibilidade, mas sem entrar em
detalhes técnicos que serao vistos mais adiante, considere a seguinte decomposicao

CMxM ytilizando somente a matriz

da inversa de uma matriz de Toeplitz T €
Wy € CMFDXMH) qa transformada discreta de Fourier (DFT, do inglés Discrete

Fourier Transform) e matrizes diagonais [16]:

2
P x
T = §W1\I§+1 [Z Dy, Wi (diag{ej”"*lm}%:o) WM+1qu]

r=1

X Wity diag{e 7armm L PT, (1.1)

em que P = [0pr1  Inf], Pryqr € CMFUX1 ¢ D, = diag{v}, para v € CM+Dx1L
Sera visto no Capitulo Bl que a matriz de canal do transceptor com redundancia
minima adotado nesta dissertacao é sempre uma matriz de Toeplitz quadrada. Assim
sendo, no caso de uma solucao ZF multiportadoras, por exemplo, e considerando
que a matriz T seja a matriz resultante de canal apds a insercao e a remocao da
redundancia, entdo nao sera possivel deslocar uma matriz de IDFT (do inglés Inverse
DFT) da decomposicio de T~ para o transmissor, buscando-se algo similar ao que
é feito no OFDM. Essa impossibilidade deve-se a presenca da matriz P que exprime
a diferenca entre as dimensoes da matriz representada e das matrizes utilizadas na
decomposicao. Note, porém, que seria possivel utilizar essa decomposicao para a
implementagao de um sistema ZF monoportadora.

Com o intuito de superar essa dificuldade, foram propostas modificagoes nos re-
sultados matemadticos dos artigos de Heinig e Rost [16], [I7]. Tais modifica¢oes tém

como base os conceitos de operadores de deslocamento (em inglés, displacement ope-

4



rators) de Sylvester e de Stein [I3], os quais sao revistos e utilizados nesta dissertagao
para explorar propriedades estruturais de matrizes que tipicamente aparecem em re-
presentagoes matriciais de canais de comunicacao, tais como, matrizes de Toeplitz,
de Vandermonde, de Bézout e de Cauchy [13]. E possivel deduzir representacoes
baseadas em matrizes de DFT, de DHT (do inglés, Discrete Hartley Transform) e
matrizes diagonais utilizando adequadamente propriedades dos operadores de des-
locamento. Tais representacoes sao extremamente importantes para a obtencao de
solucoes de transceptores com redundancia minima nos casos monoportadora e mul-
tiportadoras.

Vérias propriedades das matrizes estruturadas sao apresentadas no presente tra-
balho, em que aquelas que podem ser obtidas diretamente da literatura sao descritas
sem sua demonstracao matematica, enquanto que aquelas que precisaram ser adapta-
das ou modificadas sensivelmente sao apresentadas juntamente com suas respectivas

demonstragoes matematicas.

1.3 Organizacao da Dissertacao

A presente dissertacdo esta organizada da seguinte forma: No Capitulo Bl os prin-
cipais conceitos relacionados a modelagem de transceptores por meio de banco de
filtros sao revistos. Para tanto, é feita uma descricao sucinta sobre sistemas com
multiplas taxas de amostragem e bancos de filtros genéricos. Logo apds, os transcep-
tores multicanais ou TMUXs sao modelados matematicamente através de descricoes
no dominio do tempo e por meio de componentes polifasicas. O capitulo é finali-
zado com uma descricao dos transceptores multicanais sem memoria, destacando-se
os casos particulares dos sistemas OFDM e SC-FD, além dos transceptores em bloco
com redundancia reduzida.

No Capitulo B, todos os resultados mateméticos utilizados neste trabalho con-
cernentes a representacoes de matrizes estruturadas sao apresentados. Para isso, a
teoria sobre estruturas de deslocamento é estudada com o intuito de aplicar seus
resultados a matrizes de Toeplitz, de Vandermonde, de Bézout e de Cauchy. Em
particular, sao deduzidas as contribuicoes do trabalho com relacao a representacao

de matrizes bezoutianas através de DFTs e através de DHTs.



No Capitulo B, o projeto de transceptores multicanais sem memoria é descrito
tomando-se como base os resultados sobre matrizes estruturadas do Capitulo Bl
Primeiramente, sao dadas quatro possiveis solugoes zero-forcing de transceptores,
sendo duas monoportadora e duas multiportadoras. Logo apds, aplica-se a teoria de
operadores de deslocamento para deduzir quatro possiveis solucoes MMSE.

O Capitulo B contém os resultados das simulagoes dos sistemas propostos e dos
sistemas OFDM e SC-FD usuais para fins de comparacao. Os experimentos sao con-
duzidos para dois tipos de transmissao: transmissao em canais Rayleigh aleatorios
e transmissao em um canal ADSL especifico.

As conclusoes do trabalho, bem como as propostas para trabalhos futuros sao

descritas no Capitulo

Observag¢ao 1 (Notagao). Nesta dissertagdo, vetores e matrizes sdo denotados por
simbolos em negrito mintsculo e maitisculo, respectivamente. Todos os vetores sao
vetores coluna. Os stmbolos [-]*, []7, []¥ e E[-] denotam os operadores complexo
conjugado, transposto, hermitiano e valor esperado aplicados a [-], respectivamente.
Dados os conjuntos X e Y, tem-se que X2 =X xX e X\Y ={z e X |2 ¢Y}. Os
conjuntos N, Z,R e C denotam os conjuntos dos ntimeros naturais, inteiros, reais e
complexos, respectivamente. Por simplicidade de notacao, define-se log(+) = log,(+).
A quantidade de operagoes aritméticas fundamentais (adi¢oes e multiplicagdes) de
um algoritmo serd representada através de sua complexidade assintdtica O(-). A
funcao O(:) define o comportamento de uma funcao de uma varidvel quando o
seu argumento tende a infinito. Assim, dada a funcao f : N — R, um algoritmo
realizard O(f(n)) operagoes aritméticas quando existirem constantes ng € Nec € R
tais que a quantidade total de operacoes aritméticas é sempre menor ou igual a

c|f(n)|, sempre que n > ny.



Capitulo 2

Modelagem de Transceptores

Através de Bancos de Filtros

Juntamente com as técnicas modernas de codificacoes de fonte e de canal, além dos
avancos na area de projeto de circuitos integrados, o processamento digital de sinais
aplicado as telecomunicacoes tem viabilizado o desenvolvimento de novos sistemas
que atendam as crescentes demandas por taxas de transmissao cada vez maiores.
Nesse contexto, operagoes tipicas de filtragem digital possuem um papel fundamental
para processar os sinais de um ou varios usuarios para que compartilhem o meio
fisico em questao e sejam recuperados de forma confidvel no receptor.

Os filtros digitais que compodem os sistemas de comunicagoes podem ser fixos
ou adaptativos, lineares ou nadl, com resposta ao impulso de duragao finita (FIR,
do inglés Finite Impulse Response) ou infinita (IIR, do inglés Infinite Impulse Res-
ponse), ete [21], [20]. Dentre essas categorias, os filtros fixos, lineares, FIR sao os que
possuem o maior apelo pratico por admitirem uma implementacao simples, sempre
estdvel, e com um baixo custo computacional para a filtragem quando comparados
as demais opcoes.

Porém, em varias ocasioes, os sistemas modernos de processamento de sinais
exigem mais do que tais filtros (fixos, lineares, FIR) podem oferecer. Uma forma
de disponibilizar mais graus de liberdade para o projetista de processamento de
sinais é utilizar sistemas que trabalhem em multiplas taxas, pois, internamente, tais

sistemas comportam-se como sistemas periodicamente variantes no tempo devido a

'Estritamente falando, todo filtro adaptativo é nao-linear [20].



presenca da operacao de diminuicao da taxa de amostragem.

Por isso, os sistemas que utilizam bancos de filtros tém se alastrado em varias
areas do conhecimento, especialmente em sistemas de codificagao de fonte [22], [21].
Em comunicagoes, utilizam-se sistemas que podem ser vistos como duais dos bancos
de filtros: os transceptores multicanais ou TMUXs [23], [24], [25], [, [2], [26]. Varios
sistemas praticos podem ser modelados através da utilizacao de TMUXs.

Na pratica, os transceptores multicanais mais comuns sao os que empregam
filtros de comprimentos curtos quando comparados aos fatores empregados nas mu-
dancas de taxa de amostragem. Tais transceptores sao genericamente chamados de
transceptores em bloco ou sem memoria [6]. Os sistemas modernos mais comuns
que podem ser modelados por transceptores em bloco sao os sistemas OFDM e
SC-FD [, 2], [25], [21).

A principal vantagem do sistema OFDM reside em sua capacidade de eliminar a
interferéncia entre simbolos (ISI, do inglés InterSymbol Interference) mantendo uma
complexidade computacional relativamente baixa. Recentemente, o sistema SC-FD
tem emergido como uma solucao alternativa ao OFDM que é capaz de diminuir
algumas de suas desvantagens, tais como altos picos de poténcia (PAPR, do inglés
Peak-to-Average Power Ratio) e alta sensibilidade a deslocamentos de frequéncia
das portadoras (CFO, do inglés Carrier-Frequency Offset) B], [1]. Além disso, para
alguns tipos de canais seletivos em frequéncia, a BER de um sistema SC-FD pode
ser menor do que a BER de um sistema OFDM, especialmente se alguns subcanais
possuirem alta atenuagao [I]. A BER maior do OFDM se origina do fato de que
a informacao que é transmitida por um dado subcanal esta espalhada no dominio
do tempo, mas concentrada no dominio da frequéncia. Se a qualidade do canal for
pobre naquela faixa de frequéncia em particular, entdao a informacao serd perdida.

No presente capitulo, sao revistos brevemente os principais resultados da litera-
tura a respeito de processamento em muiltiplas taxas que possuem aplicacao neste
trabalho (Segao ZTl). Os transceptores multicanais sdo brevemente estudados na
Secao ZZ O caso particular de transceptores multicanais em bloco é modelado na
Secao B3l destacando-se os sistemas OFDM e SC-FD, além da exposi¢ao de alguns
resultados conhecidos sobre transceptores em bloco que empregam redundancia re-

duzida.



2.1 Processamento em Multiplas Taxas

Sao varias as aplicagoes em processamento digital de sinais nas quais é extrema-
mente comum coexistirem sinais e/ou filtros cuja taxas de amostragem sejam dife-
rentes [21], [22].

Basicamente, um sistema de processamento em multiplas taxas opera utilizando
dois blocos fundamentais: o interpolador e o decimador. O processo de inter-
polacao consiste no aumento da taxa de amostragem de um dado sinal, enquanto
que o processo de decimacao consiste na diminuicao da taxa de amostragem. Apenas
com tais definicoes, é possivel perceber que o processo de decimacao deve ser reali-
zado com mais cuidado para que se evite perdas de informacao originadas do efeito
de sobreposigao de espectros mais conhecido pelo termo em inglés, aliasing [21], [22].

A interpolagao por um fator N € N consiste na inser¢cao de N — 1 zeros entre
cada duas amostras do sinal original, gerando, assim, um novo sinal cuja taxa de
amostragem ¢ N vezes maior do que a anterior. Em termos matematicos, dado um
sinal s(n) € C, onde n € Z, entdo o sinal interpolado siy(k), com k € Z, é dado
por sint(k) = s(n), sempre que k = nN e sy (k) = 0, em caso contrério. E possivel
mostrar que o efeito no dominio da frequéncia da operacao de interpolacao é descrito
por [21], [22:

Sine(€™) = S(e™N), (2.1)

em que X (e?) = F{xz(n)} é a transformada de Fourier de tempo discreto de uma
sequénciald z(n). Com base na definigdo de interpolacao, nao é dificil verificar que
ela é invariante no tempo [21], [22].

Por outro lado, a decimacao por um fator N consiste no descarte de N — 1
amostras a cada bloco de N amostras do sinal original, gerando, assim, um novo
sinal cuja taxa de amostragem é N vezes menor do que a anterior. Matematicamente,
dado s(n), entao o sinal decimado sqec(k) é definido por sqe.(k) = s(n), sempre que
n = kN, para todo k € Z. E possivel mostrar que o efeito no dominio da frequéncia
da operagao de decimacao é descrito por [21], [22]:

Sec(€™) = % ys (e]T) , (2.2)

ieN

2Admite-se que tal sequéncia possua transformada de Fourier.



|S(e™)] |Siue ()]

Figura 2.1: O bloco interpolador (N = 2).

|S(e™)] |Saec(€™)]

MBI

b -1 =2
Figura 2.2: O bloco decimador (N = 2).

em que i € N ={0,1,---, N — 1}. Diferentemente da interpolacao, a decimagao é
uma operacao periodicamente variante no tempo [21], [22].

As Figuras BTl e mostram o comportamento nos dominios do tempo e da
frequéncia de um sinal que passa por um interpolador e um decimador, respectiva-
mente, em que N = 2. Os sinais dessas figuras sao apenas ilustrativos de forma que
nao ha uma correspondéncia valida entre os respectivos pares sinal-transformada.
Através da andlise de tais figuras, é possivel verificar que, para que as operacoes
de decimacao e interpolacao sejam utilizadas de maneira efetiva em um sistema de
processamento de sinais, é necessaria a utilizagao de filtros digitais com o intuito de,
no caso da interpolacao, obter uma versao suave do sinal interpolado ou, de maneira

equivalente, eliminar as imagens espectrais que surgiram apoés a insercao de zeros;
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s<n>a@ﬂ F(B) e su() s(n)— g(k) a@ﬂsw)

Figura 2.3: Operacoes gerais de interpolacao e decimac¢ao no dominio do tempo.

S(z)— F(2) a@é Uz) = s<z)a@4 PN - U(2)
Y(z)ﬂ@ﬂ Glz) - 5(2) G(=M) H@ﬂ 3(z)

Figura 2.4: Identidades nobres no dominio Z.

I
=
3/
l

e para que, no caso da decimagao, nao ocorra o aliasing, limitando-se o sinal antes
de suas amostras serem descartadas [21], [22].

No caso da interpolacao, obtém-se uma versao suave do sinal sy, (k) processando-
o com um filtro que elimine as repeticoes de espectro que aparecem centradas nas
frequéncias 224, com i € {1,---,N — 1} C N. Semelhantemente, é necessario
que se garanta que o sinal original nao tera sobreposicao de espectros apds a sua
decimacao, ou seja, no caso de um sinal real passa-baixas, por exemplo, é necessario
filtrar o sinal para que o mesmo fique limitado a banda (—%, %) A Figura 23 mos-
tra como as operacoes de interpolacao e decimacao sao implementadas na pratica.

Existem formas especificas para se manipular os blocos de decimagao e inter-
polacao em um sistema com multiplas taxas. Tal manipulacao pode ser particular-
mente interessante quando ha interesse de comutar as operacoes de filtragem com
as operacoes de mudanca de taxa de amostragem. Essas formas especificas de ma-
nipulagdo baseiam-se nas chamadas identidades nobres [21], [22].

A Figura 4 contém uma descricao por diagrama de blocos dessas identidades.
Em termos da interpolagao, no lugar de primeiro interpolar um dado sinal para
entao filtra-lo por um filtro que esteja numa taxa mais alta, é interessante primeira-
mente filtrar o sinal em uma taxa mais baixa para entao interpola-lo. Essa estratégia
permite uma economia de operacoes aritméticas e de memoria. Em relacao a de-
cimagao, no lugar de primeiro filtrar o sinal por um filtro que esteja em uma taxa
mais alta para entao decimar o resultado, é possivel primeiro decimar a entrada do
filtro para que este trabalhe a uma taxa inferior, permitindo assim a economia de

recursos computacionais. Matematicamente, essas operacoes podem ser descritas
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(k) % ﬁ»@ﬂ fulk) =D
- ) {4y (I hw

Figura 2.5: Bancos de filtros de andlise e de sintese no dominio do tempo.
por [21],[22]:

[SEF )y = Ulz) =[Sy F(2"), (2.3)

V()] yG(z) = 5() = [Y(:)G(=")] (2.4)

IN?

em que [(-)];5 e [(+)],y denotam as operagdes de interpolagio e decimagao por N
sobre (+), respectivamente.

A maior parte das aplicacoes de sistemas com multiplas taxas de amostragem
refere-se aos bancos de filtros [21],[22]. Um banco de filtros é um conjunto de fil-
tros que compartilham uma entrada comum ou uma saida comum [22]. Ambos
os casos sao exibidos na Figura 23 Os filtros do conjunto {gm,(k)}mem, onde
me M ={0,1,---,M — 1} C N, compoem o chamado banco de andlise, en-
quanto que os filtros do conjunto {f,,(k)}mesms compdem o chamado banco de
sintese. Como é possivel verificar, um banco de filtros aplica os blocos bésicos
gerais de decimagao e de interpolagao para dividir o sinal original em sub-bandas
com o intuito de processar individualmente cada um dos subsinais resultantes na
etapa de andlise e, apods tal processamento, recompor o sinal resultante através do
banco de sintese. Mais informacoes a respeito de bancos de filtros e processamento

em multiplas taxas podem ser encontradas nas referéncias [21], [22], [28], [29].
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so(n u(k x(k i y(k So(n
) i D i D e sy ()
Sl(i@ fi(k) a1(k) @Sim

SML(@@—’ (k) ~gm-1(k) @%(”)

Figura 2.6: Transceptor multicanal no dominio do tempo.

2.2 Transceptores Multicanais

Considere o modelo de um transceptor multicanal [, [22], [28] conforme é descrito
na Figura 28, em que um sistema de comunicacao é modelado como um sistema
de multiplas entradas e multiplas saidas (MIMO, do inglés multiple-input multiple-
output). As amostras de cada sequéncia s,,(n) pertencem a uma determinada cons-
telagdo C C C (por exemplo, PAM, QAM ou PSK [30], [B1]) e representam a m-
ésima entrada do transceptor, onde m € M e n € Z. A saida correspondente do
transceptor é denotada por §,,(n) € C. Idealmente, §,,(n) deve ser uma estima-
tiva confidvel de s,,(n — §), em que § € N é o atraso introduzido pelo processo de
transmissao/recepgao.

Um transceptor multicanal que modela um sistema de comunicacao requer um
projeto apropriado para o conjunto de filtros causais de transmissao { f,,(k)}mer €
para o conjunto de filtros causais de recep¢ao {gm (k) }menr. Tais filtros operam com
uma taxa de amostragem N vezes maior do que a taxa associada a cada sequéncia
sm(n). Note que n representa o indice de tempo para a entrada e a saida do trans-
ceptor, enquanto que um indice de tempo distinto k& € Z ¢ utilizado para as respostas
ao impulso dos subfiltros e para os sinais internos entre interpoladores e decimado-
res. Ademais, considera-se que os filtros de transmissao e recep¢ao sao fixos, isto é,
nao sao variantes no tempo.

Os subfiltros tém como objetivo processar as sequéncias de entrada s,,(n), para

cada m € M, com o intuito de reduzir as distorcoes introduzidas pelo canal, de
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forma que as sequéncias $,,(n) sdo tidas como boas estimativas de s,,(n — J) em
algum sentido previamente definido. Usualmente, o objetivo final é reduzir a BER
ou maximizar o throughput.

O modelo do canal é representado por um filtro FIR h(k) € C cuja ordem é
L € N. Esse modelo representa a propriedade de seletividade em frequéncia do canal.
Além disso, ha também um ruido aditivo v(k) € C, o qual modela a interferéncia
total do ambiente, como por exemplo, a interferéncia multiusudrio (MUI, do inglés
multi-user interference) e o ruido térmico.

Dependendo do contexto, os sinais envolvidos no modelo serao considerados como
deterministicos ou estocasticos. Entretanto, nao sera utilizada uma notacao dife-
rente para distingui-los, assim como ¢é feito em vérios textos técnicos [20]. Assim,
apenas como um exemplo, em um contexto estocastico, poderao ser associadas a
v(k) ou s,,(n) estatisticas de segunda ordem, tais como fungdes de autocorrelagao

Too(l, k), 75,5, (P, n) ou outros tipos de estatisticas.

2.2.1 Representacao no Dominio do Tempo

De acordo com a Figura o sinal de entrada do canal u(k) é dado por:
u(k) =" > su(i)fm(k —iN). (2.5)
(i,m)€ZXM
A relacao de entrada e saida do canal é representada por:
y(k) = > h(uk = 5) + (k). (2.6)
JEZ
No receptor, o transceptor processa o sinal y(k) objetivando gerar as estimativas
dos sinais transmitidos:
Sn(m) = 3 gmDy(nV —1). (2.7)
leZ
Assim, combinando as equagoes (1), [Z0) e ([Z1) é possivel descrever a relacao
entre os sinais de entrada s,,(n) e as estimativas §,,(n), conforme se segue:
Swm) = D guDR(Dsm (D) fm(nN ~1=j~iN)+ ) gum(Do(nN=1). (2.8)
(4,5,1,m)€Z3 x M 1cZ
A andlise das expressoes anteriores pode ser um tanto dificil. Porém, ha algumas

ferramentas alternativas de andlise, tais como expressar o sistema no dominio do
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tempo em forma matricial [7], [2]. Entretanto, para os propdsitos deste trabalho,
¢ mais conveniente utilizar uma descricao no dominio da transformada Z, através

da decomposigao em componentes polifasicas dos sistemas envolvidos [21], [22], [28],

[6].

2.2.2 Representacgao Polifasica

Uma vez que as taxas de interpolacao e decimacao sao dadas por N, é mais apropri-
ado representar os filtros de transmissao e de recepcao utilizando suas decomposicoes

em componentes polifdsicas de ordem N, conforme se segue [6], [28]:

Fu(2) = ) fu(k)z™

keZ
= Zz_ime(jN+i)z_jN
ieN JEZL
= Y 2 F(Y), (2.9)
ieN
Gu(z) = D gml(k)z™"
keZ
SR WPRUEE
iEN jJEZ
= ) 2Gna(2Y), (2.10)
ieN
em que m € M, e F,(z) e G,,(2) sao as transformadas Z de f,,(k) e gn(k),
respectivamente. Sendo assim, pode-se reescrever os sistemas de equagoes (29
e (ZI0) da seguinte forma [6], [28]:

Foo(zY) Fov—1(zV)
{Fo(z) FM—1(Z)] = [1 1L Z—(M_1)] : : ,
d7(z) Fn_1,0(z") Fy_1m-1(2Y)
FE (2.11)
Go(z) Go,o(2") e Go.n-1(z") 1
Gri—1(z) Gr—10(zY) o Guoin_1(ZN)] |23-D
N—
G(zV) d(z—1)

A Figura 27 mostra a representacao do transceptor multicanal utilizando-se

as componentes polifasicas dos filtros envolvidos. Agora, utilizando as identidades
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Figura 2.8: Representacao polifasica modificada do transceptor multicanal.

nobres definidas na Secao I, pode-se redesenhar o transceptor da Figura .7 para

a forma ilustrada na Figura 28

E possivel mostrar que a area destacada na Figura 28 a qual engloba as linhas

de atrasos/adiantamentos e os interpoladores/decimadores ao modelo de canal, pode

ser representada por uma matriz pseudocirculante H(z) de dimensao N x N, definida

analiticamente por [25], [22], [6]:

Hy(2)
H(z)

_HN,1<Z)

2 YHy 1(2) 27 Hy o(2)
Hy(z) 2 Y Hy 1(2)
HN,Q(Z) HN,3<Z)
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Figura 2.9: Transceptor multicanal no dominio da frequéncia (representacao po-

lifasica).
em que [25], [22], [6]

H(z) = E Hi(zM)z™" e Hi(z) = E h(jN 4 i)z, (2.13)
ieN JEL
0<jN+i<L

A Figura descreve o sistema através das matrizes polifasicas do transceptor
multicanal, incluindo a matriz pseudocirculante de canal. Essas matrizes foram
definidas de forma que haja uma equivaléncia completa entre os sistemas modelados
pelas Figuras 226 e 2Z9.

Nesta dissertacao, assume-se que N > L, isto é, que o fator de inter-
polac¢do/decimagao é maior ou igual a ordem do canal. Essa hip6tese é razoavel
para diversas aplicacoes [6]. Para o caso em que N < L, o leitor pode verificar os
resultados em [7], [25]. Assim, quando N > L, cada um dos elementos H;(z), com
i € N, serd um filtro simples com apenas um coeficiente, ou seja, H;(z) = h(i), caso
i < L,e H;(z) =0, em caso contrario. Portanto, a matriz pseudocirculante de canal

pode ser representada como uma matriz FIR de primeira ordem [6]:

(ho) 0 0 0| 0 0 W) - h(1)]
h(1)  h(0) 0 0 0 0 0
: h(L)
H(z) = |n(L) h(L—1) o |+z"0 0o o 0 0
0 A 0 0 0 0 0 0
|0 0 A h(0) | 0 0 0 0 0
(2.14)

Além disso, os vetores de simbolos transmitidos e recebidos presentes na Fi-
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gura sao respectivamente denotados por:

s(n) = [so(n) si(n) -+ syaa(n)]” (2.15)

s(n) = [%(n) 5(n) - dy_1(n)]. (2.16)

A partir da Figura Z3 nao é dificil inferir que a matriz de transferéncia T(z) do

transceptor multicanal pode ser expressa como:
T(2) = G(2)H(2)F(2), (2.17)

onde foi considerado o caso particular em que v(k) = 0, motivado pelo projeto zero-
forcing de sistemas [6]. O transceptor possui a propriedade zero-forcing sempre que

T(z2) = 27, em que d € N.

2.3 Transceptores em Bloco

O caso de transceptores sem memoria, em que F(z) = F e G(2) = G, é analisado
nesta se¢ao. Esse caso engloba os conhecidos transceptores em bloco [6] (em inglés,
block-based transceivers), ja que esses sistemas nao utilizam informagoes de outros
blocos durante o processo de transmissao e recepcao. Isso é possivel apenas se os
comprimentos dos filtros {fi, (k) }mermt € {gm(k)}merm s@o menores que ou iguais a

N. Os sistemas OFDM e SC-FD tradicionais sao transceptores em bloco.

2.3.1 CP-OFDM

O sistema OFDM que emprega prefixo ciclico como redundancia (CP-OFDM, do
inglés Cyclic Prefic OFDM) caracteriza-se pelas seguintes matrizes de transmissao

e recepgao, respectivamente [32], [B33]:

Opxv-ry Iz

F = wi (2.18)
Iy
ACP&ENxM
——
che(chN

CMXM

em que Wy, € ¢ a matriz de DFT normalizada de dimensao M x M, I,; é

a matriz identidade de dimensao M x M, Oxyy é uma matriz de zeros de dimensao
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X xY e E € CM*M ¢ a matriz responsavel pela equalizacdo dos sinais apds a
remocao do prefixo ciclico e a aplicacao da DFT. Note que o bloco de dados que se
deseja transmitir possui comprimento M, mas, na verdade, transmite-se um bloco
de comprimento N = M + L pois os tltimos L elementos do sinal resultante da
aplicacao da IDF'T sao repetidos no inicio do bloco, utilizando-se, assim, um prefixo
ciclico como redundancia.

As matrizes Acp e Rep sdo as matrizes responsaveis pela adicao e pela remocao

do prefixo ciclico, respectivamente. Note que o produto RepH(z)Acp € CM*M ¢

dado por:
o) 0 0 (L) h(1) |
h(1)  h(0) 0 0
: h(L)
RcpH(2)Acp = | h(L) h(L —1) 0 , (2.20)
0 h(L)
0
0 0 h(L) -- h(0) |

ou seja, Rop remove a interferéncia entre os blocos, enquanto que Acp opera so-
bre a matriz de Toeplitz sem meméria resultante RepH(z) € CY*YN de forma a
transformé-la em uma matriz circulante de dimensao M x M.

Uma vez que a matriz de canal resultante da adigao e posterior remogao do prefixo
ciclico é uma matriz circulante, entao ela se torna diagonal apds a multiplicagao pelas
matrizes de IDFT e de DFT no transmissor e receptor, respectivamente [34]. Assim,

tem-se que o modelo equivalente de uma transmissao CP-OFDM ¢é dado por:
S§=EAs+EvV (2.21)

onde, por simplicidade, nao foi denotada a dependéncia com o tempo dos sinais

envolvidos e [34]

A = diag{\ Mo = Wy RepH(2)Acp W (2.22)
h
= diag{ VMW, : (2.23)
Ov—L-1)x1

em que h = [h(0) h(1) -+ W(L)]T e v/ = WyRcpv.
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O equalizador E pode ser definido de varias formas, dentre as quais se destacam
os projetos ZF e MMSE [35]. No caso do projeto ZF, assume-se que a matriz A é

inversivel, de forma que

Ezr = A% (2.24)

No caso do projeto MMSE, nao ha necessidade de assumir que a matriz A é

inversivel pois a mesma nao serd invertida. A solugaio MMSE linear é dada por [36]:

2 —1
Evvse = arg{ min E [||s —E(As+v’)||§]} = A" (AAH 4 0_21)

VEE(CJVIX]” s
M-1
. AL
= diagq —"— : (2.25)
‘)\m‘Q T é m=0

onde foi considerado que os simbolos transmitidos e o ruido na saida do canal sao in-
dependentes e identicamente distribuidos (i.i.d, do inglés independent and identically

distributed), provenientes de um processo estocastico branco com média zero e mu-

2

tuamente independentes]. Além disso, considerou-se que E[ss*] = 02 e E[vv*] = o2.

2.3.2 ZP-OFDM

O sistema OFDM que utiliza zeros como elementos de redundancia (ZP-OFDM, do
inglés Zero Padding OFDM) caracteriza-se pelas seguintes matrizes de transmissao

e recepcao, respectivamente [32], [33]:

I
F = Mo wi (2.26)
OL><M
—_———
AZPeCNX]\J
I
G = EWy | 1, , (2.27)
Ov-r)xL
RZPEEMXN

onde, mais uma vez, sao adicionados L elementos de redundancia e N = M + L.
As matrizes Azp e Ryzp s@o as matrizes responsaveis pela adigao e pela remogao

do intervalo de guarda nulo, respectivamente. O produto RzpH(z)Azp € CMxM ¢

3Note que se v possui tais caracteristicas, entdo v/ = W Rcpv também as possui.
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dado por:

CRO) 0 - 0 h(L) - h(1) ]
A1)  h(0) 0 0
: h(L)
RzpH(2)Azp = | h(L) h(L—1) 0 | =RcpH(2)Acp,
0 R(L)
0
0 0 h(L) - h(0) |

(2.28)
ou seja, Azp remove a interferéncia entre os blocos, enquanto que Ryzp opera so-
bre a matriz de Toeplitz sem memoria resultante H(2)Azp € CV*M de forma a
transformé-la em uma matriz circulante de dimensao M x M.

Uma vez que RzpH(2)Azp = RepH(2)Acp, entao todas as demais consideragoes
feitas na Subsecao 23] aplicam-se também aqui.

Deve-se ressaltar que o ZP-OFDM considerado aquiH ¢ um caso simplificado de
um sistema ZP-OFDM genérico proposto em [32]. O caso mais geral de sistemas ZP-
OFDM permite que se recuperem os simbolos transmitidos independentemente da
localizagao dos zeros do modelo de canal. Porém, tal sistema é computacionalmente
mais custoso do que o ZP-OFDM descrito aqui, ja que a matriz equivalente de canal
nao é transformada em uma matriz circulante, inviabilizando sua diagonalizagao

através de matrizes de DFT e de IDFT.

2.3.3 CP-SC-FD

O sistema SC-FD que emprega prefixo ciclico como redundancia (CP-SC-FD, do
inglés Cyclic Prefiz SC-FD) é inteiramente andlogo ao CP-OFDM e caracteriza-se

pelas seguintes matrizes de transmissao e recepc¢ao, respectivamente:

0 I
F _ LxM-L) 1L ’ (2.29)

Iy

4Este sistema também é conhecido como ZP-OFDM-OLA, em que OLA provém do inglés
overlap-and-add [32].
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2.3.4 ZP-SC-FD

O sistema SC-FD que adiciona zeros como redundancia (ZP-SC-FD, do inglés Zero
Padding SC-FD) é andlogo ao ZP-OFDM, sendo definido pelas seguintes matrizes

de transmissao e recepcao, respectivamente:

1
F=| ", (2.31)
0L><M
1
G = WEEW, | 1, g . (2.32)
Om-ryxL

2.3.5 Transceptores em Bloco com Redundancia Reduzida

Lin e Phoong [9], [10], 6] mostraram que a quantidade de redundancia K € N de
um transceptor em bloco livre de IBI deve satisfazer a desigualdade 2K > L, em
que K = N — M. Eles apresentaram uma parametrizacao geral de um transceptor
DMT (do inglés Discrete Multi-Tone) sem memoria, bem como um caso particular
interessante que sera utilizado neste trabalho. Esse caso particular é caracterizado

pelas seguintes matrizes de transmissao e recepgao, respectivamente [6]:

Fo
F = (2.33)

Ox s
M NxM

G = Onxz-k) Go (2:34)

MxN

em que Fy € CM*M ¢ G, € CM*(M+2K-L),

Assim sendo, a matriz de transferéncia do transceptor multicanal é dada por:
T(z) = GH(2)F = GoHF, = T, (2.35)

onde a matriz de canal resultante apds a insercao e remocao de redundancia é definida
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por [6]:

(W(L—K) -~ h(0) 0 0 0 |
h(K) 0
H, = . "(0) € CMH2K=L)xM = (9 36)
h(L) '
0 I - K)
0 0 0 hI) - WE)

Nesse caso, considerando v(k) = 0,Vk € Z, tem-se que:

H& algumas restricoes sobre a resposta ao impulso do canal para que exista a
solucdo ZF. Tais restrigoes estao relacionadas ao conceito de zeros congruos (em
inglés, congruous zeros) [6], [27]. Os zeros congruos de uma func¢ao de transferéncia
H(z) sdo os zeros distintos zp, z1, - -+, 2,-1 € C dessa fungao que respeitam a se-
guinte propriedade: zV = zjV,W,j € {0,1,--- ,u — 1}. Note que p é uma funcao
de N. Conforme é mostrado em [6], [27], [7], o modelo do canal deve respeitar a
restricao pu(N) < K, onde u(N) denota a cardinalidade do maior (em termos de
numero de elementos) conjunto de zeros congruos em relagdo a N.

Assim, é claro que se um transceptor em bloco com redundancia minima existir,

ou seja, se u(N) < L/2 = K € N, entao sua solucao ZF é tal que, dado Hy € CM**M

e uma vez projetado/definido Fy, deve-se ter
Go = (HoFo) ' = F;'H, " (2.38)

Obviamente, tal solucdo para o receptor é computacionalmente intensiva em

geral por dois motivos principais:

e O problema de projeto do receptor: o processo de inversao de uma dada
matriz M x M geralmente requer O(M?) operagoes aritméticas. Essa comple-
xidade é demasiadamente alta quando comparada a de sistemas praticos, tais

como OFDM e SC-FD. De fato, os projetos dos equalizadores ZF e MMSE para
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tais sistemas possuem complexidade O(M log M), uma vez que suas respecti-

vas solucoes sao baseadas na aplicacao da DFT sobre a resposta ao impulso

do canal (vide equacoes (Z22), 24) e 223)).

e O problema de equalizagao: em geral, o processo de multiplicar o ve-
tor recebido pela matriz receptora possui complexidade O(M?). Novamente,
essa complexidade é considerada muito mais alta do que O(M log M), que
¢ a complexidade de equalizacao nos sistemas OFDM e SC-FD tradicionais.
Esse processo simples de equalizacao dos sistemas OFDM e SC-FD deve-se ao

calculo eficiente da DFT, bem como a multiplicagbes por matrizes diagonais.

2.4 Consideracoes Finais

Este capitulo tratou da modelagem de sistemas de comunicacao através de transcep-
tores multicanais ou TMUXSs. Foi dada uma énfase especial para os transceptores
fixos e sem memoria. Dentre esses, os transceptores que implementam os sistemas
CP-OFDM, ZP-OFDM, CP-SC-FD e ZP-SC-FD foram revistos, destacando-se suas
solucoes ZF e MMSE. Por fim, os resultados da literatura a respeito de transceptores
que empregam redundancia reduzida foram descritos.

Uma questao que se levanta naturalmente a respeito das discussoes deste capitulo
é: por que os sistemas OFDM e SC-FD tradicionais sao tao simples? A resposta
encontra-se no fato de que, em ambos os casos (no problema de projeto do recep-
tor e no problema de equalizagao), a matriz efetiva de canal é transformada em
uma matriz circulante através do processo de insercao e remocao da redundancia.
Isso permite explorar a propriedade de que toda matriz circulante quadrada é dia-
gonalizavel por um par de matrizes de DFT e IDFT. Essa decomposi¢ao espectral
simples ¢ de extrema importancia para implementacoes praticas dos sistemas OFDM
e SC-FD.

Além disso, uma outra questao surge naturalmente: é possivel que existam sis-
temas similares ao OFDM e SC-FD, mas que trabalhem com redundancia minima
e, simultaneamente, sejam computacionalmente simples? A resposta é afirmativa
e pode ser encontrada através da exploracao adequada das propriedades da matriz

efetiva de canal, Hy (vide equacao (E38)), como serd visto nos préximos capitulos.
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Capitulo 3

Representacoes de Matrizes

Estruturadas

Intuitivamente, uma matriz é dita estruturada quando seus coeficientes seguem uma
determinada lei de formacao. Tal lei pode ser proveniente de uma relacao ma-
tematica entre tais coeficientes ou simplesmente da forma por meio da qual eles
estao dispostos na matriz. Nas aplicagoes, € comum que os padroes de estrutura de
uma matriz fornecam os meios necessarios para explorar de forma mais eficiente as
caracteristicas do problema que tal matriz modela.

Em geral, uma matriz estruturada pode ser descrita utilizando um conjunto “re-
duzido” de parametros por meio de uma férmula compacta. O termo “reduzido” é
empregado para expressar que tal conjunto tem menos parametros do que a quan-
tidade total de termos da matriz original.

Alguns exemplos de matrizes estruturadas sao: diagonal, circulante, pseudocircu-
lante, de Toeplitz, etc. Tais matrizes sao frequentemente encontradas nas aplicagoes
de processamento de sinais, especialmente nas aplicagoes de telecomunicagoes. Con-
forme foi destacado no Capitulo P, um dos principais motivos do sucesso dos sistemas
OFDM e SC-FD reside no fato de que tais transceptores conseguem transformar a
matriz de convolucao do canal, que é uma matriz de Toeplitz no caso em que o canal
¢ invariante no tempo, em uma matriz circulante. Uma vez dispondo-se de uma re-
presentacao do efeito do canal através de uma matriz circulante, pode-se empregar a
decomposicao espectral de tal matriz que se caracteriza por ter autovetores norma-

lizados fixos e iguais as colunas da matriz de DFT normalizada [34]. Esse processo
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de diagonalizacao permite que o projeto dos equalizadores seja simplificado.

Este capitulo trata das representacoes de matrizes com alguma estrutura parti-
cular. Tais representagoes baseiam-se no conceito de estrutura de deslocamento, o
qual é explicado na Se¢ao Bl Em seguida, as matrizes estruturadas de interesse
para este trabalho sao apresentadas na Secao B2 As decomposicoes de matrizes
bezoutianas sao apresentadas nas Secoes eB4l Tais decomposicoes sao de funda-
mental importancia para o projeto de transceptores com redundancia minima. Por

fim, as principais contribuicoes deste capitulo sao destacadas na Secao Bl

3.1 Estrutura de Deslocamento

Ha vérias formas de se medir o grau de estrutura de uma matriz, sendo a mais
comum a utilizacao do operador de deslocamento (do termo em inglés displacement
operator). E possivel verificar se uma dada matriz de interesse € estruturada através
da analise do posto da matriz que é resultado da aplicacao deste operador a referida
matriz de interesse.

H4 varias aplicacoes cuja modelagem matematica resume-se a solugao de um
sistema linear do tipo Ca =Db, em que C € CM*M ¢ os demais vetores possuem
dimensoes compativeis com o problema em questao. Note que, por simplicidade,
foi assumido que a matriz C é quadrada. De forma geral, caso haja solucao para o
sistema, a complexidade computacional assintética associada a mesma serd O(M?).
Dependendo da aplicacao de interesse, tal complexidade pode ser demasiadamente
alta, o que inibiria sua utilizacao em sistemas praticos.

Entretanto, é sabido que sistemas lineares que envolvem certos tipos de matrizes
estruturadas podem ser resolvidos com uma reducao substancial da complexidade
computacional. Se C for uma matriz de Toeplitz, por exemplo, a solucao do sistema
pode ser obtida com O(M log M ) operagoes aritméticas [37]. Além disso, matrizes
de Toeplitz estao presentes em intimeras aplicagoes cuja modelagem é feita por meio
de sistemas lineares [38], [T3].

Kailath et al propuseram uma medida que possibilita a indicacao de quao dis-
tinta uma dada matriz é de uma matriz de Toeplitz, a saber [38], [I3]: o posto de

deslocamento (em inglés, displacement rank). A Definigao [l contém uma descrigao
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formal sobre os operadores de deslocamento de uma matriz.

Definigao 1 (Operadores de Deslocamento [I3]). Dadas trés matrizes A, B, C €

(CMXM (CMXM

, os operadores Va g, AaB — CM*M " definidos analiticamente
como VA p(C) = AC — CB e Ay 5(C) = C — ACB, sao os operadores lineares

de deslocamento de Sylvester e de Stein, respectivamente.

Em geral, as matrizes estruturadas sao naturalmente associadas a algum ope-
rador linear de deslocamento. A funcao destes operadores é revelar se uma matriz
pode ser representada com uma quantidade relativamente pequena de parametros.
Com efeito, esta propriedade é a principal responsavel pela existéncia de algoritmos
super-rapidos para a inversao (quando é possivel) e multiplicagdo de tais matri-
zes por vetores. A Definicao B formaliza essa nogao de “quantidade relativamente

pequena de parametros”.

Definicao 2 (Postos de Deslocamento [I3]). Dados os operadores Va g, Aa B
CMXM _, CM*M " om que A, B € CM*M o5 postos de deslocamento relacionados

a tais operadores aplicados a C € CM*M 530 os postos das matrizes resultantes

VA,B(C) € AA7B(C).

Em geral, C é representada por meio de M? coeficientes. Porém, se R =
posto{Va B(C)}, ou R = posto{Aa (C)}, e caso R < M, entao a matriz pode ser
representada utilizando-se de RM até 2RM coeficientes independentes [I3].

Nas Definicoes [ e B, as matrizes A e B sdo denominadas matrizes de
operagao. Sao essas matrizes as responsaveis por definirem completamente o ope-
rador de deslocamento. Por conta disso, é muito importante escolhé-las adequada-
mente com o intuito de se obter um posto de deslocamento relativamente pequeno.
A DefinicaoBlintroduz as matrizes de operacao que sao mais comumente encontradas

nas aplicagoes.

Definigao 3 (Matrizes de Operagao [I3]). A matriz circulante-\ denotada por Z
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e a matriz diagonal D,, sao definidas respectivamente por

0 A
1 .
Z, = o =[ey .- ey Aey] e (3.1)
1 0
Vo
n
D, = . = diag{v}, (3.2)
L VM_l_

em que A € C, e, é um vetor que possui seu m-ésimo elemento igual a 1 e todos
demais elementos iguais a 0 = T e CM*1, Not Z,' =
os demais elementos iguais a 0, e v = [y 14 v |t € . Note que Z) " =

ZT,,.¥A € C\ {0}.

Os métodos de projeto de transceptores em bloco desta dissertacao baseiam-se
na abordagem do posto de deslocamento das matrizes envolvidas. Essa abordagem

é caracterizada pelos seguintes fatores [13], [15]:

e Compressao: o posto de deslocamento de uma matriz estruturada C deve ser
relativamente pequeno quando comparado a dimensao de C. Neste caso, o ope-
rador de deslocamento aplicado a matriz pode ser comprimido utilizando-se
o gerador de deslocamento para a matriz de interesse C. O gerador de des-
locamento é caracterizado pelo par (P, Q) e possui as seguintes caracteristicas:
seja um operador de deslocamento de Sylvester com posto R. Assim, é fato

que
R
Vas(C) =) pa =PQ", (3.3)
r=1

em que P = [p; - prl € CM*® e Q =[q ---qr] € CM*E com p, =

[por p1r + - D=1y )T € A = [qor q1r =+ qua—1)r ), Vr € {1, .-+ | R}.

e Operagao: uma vez comprimido, é possivel realizar algumas operagoes sobre
as matrizes estruturadas de uma forma muito mais rapida ao utilizar-se a
representacao compacta da matriz. Ou seja, no lugar de trabalhar diretamente
com a matriz original, pode ser mais vantajoso trabalhar com o par gerador
de deslocamento, tomando-se o cuidado de utilizar as técnicas adequadas para

tanto.
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e Descompressao: depois do estdgio de operagao, a matriz original (proces-
sada) pode ser facilmente recuperada através de uma descompressao de seu

operador de deslocamento.

O primeiro resultado importante sobre operadores de deslocamento é que os
operadores de Sylvester e de Stein podem ser facilmente convertidos de um para
o outro, desde que se tenha ao menos uma da matrizes de operacao, A ou B, in-
versivel [T3],[TH]. Isso essencialmente mostra como operar em uma representacao
comprimida com o objetivo de transforma-la em uma outra representacao com-
pacta. Nao é dificil de demonstrar este resultado, o qual se encontra sem prova na

Proposicao [

Proposicao 1 (Equivaléncia entre Operadores de Deslocamento [15]). Se a matriz
de operagao A ¢ inversivel, entio VA B(C) = AAx-18(C). Por outro lado, se B ¢

inversivel, entao Va g(C) = —Aa p-1(C)B.

O segundo resultado concernente aos operadores de deslocamento relaciona o
deslocamento de Sylvester de uma matriz com o deslocamento de Sylvester da inversa
desta matriz. Este resultado mostra que a compressao da inversa de uma matriz
pode ser obtida através da operagao sobre a versao comprimida da matriz original.
Novamente, este resultado é relativamente simples de ser provado e, portanto, é

enunciado sem demonstracao na Proposicao 21

Proposicao 2 (Deslocamento da Inversa [15]). Dada uma matriz inversivel C €
CM*M ¢ duas matrizes de operagio A,B € CM*M  tem-se que Va(C™') =

—C_lvA,B<C)C_1.

As Proposicoes B e @l introduzem dois resultados muito importantes. Elas descre-
vem como operacoes tradicionais, tais quais combinacao linear e produto de matrizes,
transformam os geradores de deslocamento das matrizes originais. As demonstracoes

destes resultados sao simples e podem ser encontradas em [37].

Proposicao 3 (Gerador de uma Combinagao Linear [37]). Dados o € C,
Vag(C) =PQT, ¢ Vaop(D) = P'Q7, tem-se que Vap(C+aD) = PQT, onde
P=[P aP']eQ=[Q Q']
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Proposigao 4 (Gerador de um Produto [37]). Dados Vap(C) = PQT e Vg p(E) =
P'Q", tem-se que Vo p(CE) =PQ”, onde P=[P CP'] e Q=[E"Q Q.

Agora que as definigoes formais e os resultados fundamentais sobre operadores
de deslocamento foram descritos, é possivel prosseguir com o estudo das matrizes

estruturadas que sao de interesse para este trabalho.

3.2 Matrizes de Toeplitz, de Vandermonde, de
Bézout e de Cauchy

A descrigao formal de uma matriz de Toeplitz e de uma matriz de Vandermonde é

introduzida na Definicao Bl

Definicao 4 (Matrizes de Toeplitz e de Vandermonde [37]). A matriz T =
(tm)%;(l] € CM*M ¢ de Toeplitz quando t;11 41 = t;;, V(i,j) € M?*\ {M — 1}2

Neste caso, T possui a seguinte forma:

to tr -ty
_ 131 to - lom

T =(tij)ijzo = (3.4)
I 2 o o

M-1 CMXM

Além disso, a matriz V, = (vi5); ;= € é de Vandermonde quando v; ; =

(5)7,V(i,7) € M?, em que v = [y vy -+ var_1|T. Neste caso V,, é denotada por:

1/8 V(} Véufl
0 1 M-1

Vo, =[w)VlZ=| (3.5)
_Vg471 Vi1 Vz]\\gj_

Observagao 2. Sabe-se que as M-ésimas raizes de £ € C podem ser escritas como:

L8 2m _ .27
E = [E]VM e eTIN™ = Lue TN = W, Vm € M,

_,2m
em que Wy, = e/, 5

E=1[% &

(3.6)

=—le /¢ € (—m,m) éafase de {. Sendo assim, definindo-se
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por [16]:

& & &
0 1 .. M-
Ve = §1 §1 1
(SRR S VAR S vy
W &Wh e &
@R W e Ty
W et gty
w, W Wy, 58 0o --- 0
_ WY, wioo o WMt 0 & -+ 0
— M—1)? —
L wh-towl )_ 0 0 - éWl_

em que Wy, € CM*M ¢ a matriz normalizada de DFT [21].

Com a defini¢ao formal da matriz de Toeplitz, é possivel introduzir o conceito de
matriz de Toeplitz-Bézout, ou, simplesmente, matriz t-bezoutiana, ou, ainda,

t-bezoutiano. Isso é feito na Definicao

Definicao 5 (Matrizes T-Bezoutianas [I6]). A inversa de uma matriz de Toeplitz

inversivel é uma matriz t-bezoutiana.

Conforme foi destacado no Capitulo B, o propdsito deste trabalho é explorar
a estrutura da matriz efetiva de canal Hy (vide equacao ([Z36)) com o intuito de
desenvolver transceptores eficientes e que utilizem redundancia minima (isto é, K =
L/2). No caso da solucao ZF, por exemplo, a estratégia é utilizar uma abordagem
similar a utilizada nos sistemas ZF-OFDM e ZF-SC-FD. Tal abordagem consiste em
deduzir uma decomposicao para a inversa da matriz efetiva de canal. Uma vez que
H, é uma matriz de Toeplitz, busca-se uma decomposicao de matrizes t-bezoutianas,

CM*M “em que B é a classe de

as quais sao comumente denotadas por B € B C
todas as matrizes t-bezoutianas inversiveis M x M.

Além de matrizes t-bezoutianas, outra importante matriz estruturada que sera
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utilizada nesta dissertacao é a matriz de Cauchy, ou, ainda, matriz de Pick,

cuja descricao formal estd na Definicao Bl

Definigao 6 (Matrizes de Cauchy [16]). A matriz C = (cm)%;é é uma matriz de
Cauchy em relacigo a & =[& & -+ &u—1 " €eCen=[n m - nu-]’ €

CM, se o posto da matriz Ap, p,(C) é menor ou igual a 2.

Usualmente, uma matriz de Cauchy ¢ denotada por C € €(¢,n) € C**M em
que €(&,m) é a classe associada a &€ e ) de todas as matrizes de Cauchy inversiveis
M x M. Além disso, uma matriz de Cauchy é, na verdade, um caso particular de uma
matriz de Cauchy generalizada H De fato, a definicao tradicional de matrizes
de Cauchy [I6] associadas a & e i é dada por ¢;; = 1/(1 — &n;), V(4,7) € M?, onde
¢ assumido que &;n; # 1, enquanto que uma matriz de Cauchy generalizada é aquela
em que o posto da matriz Ap, p, (C) = [(1 - finj)cij]%;é ¢ muito menor do que M.

Agora, é possivel aplicar os operadores de deslocamento as matrizes desta secao
com o intuito de verificar se elas, de fato, podem ser compactadas ou comprimidas.

A primeira matriz a ser estudada é a matriz de Toeplitz. Considere o operador de

'H4 muitos outros tipos de bezoutianos e de matrizes de Cauchy generalizadas. Esses outros ti-
pos estao relacionados, por exemplo, a matrizes de Hankel, a matrizes de Toeplitz-mais-Hankel, etc.
Nestes casos, utilizam-se as seguintes denominagoes: matrizes h-bezoutianas, (t+h)-bezoutianas,
matrizes de H-Cauchy, matrizes de (T+H)-Cauchy, etc. Em especial, uma matriz de Cauchy tal
que [(1 — fmj)cij]%;é tenha posto exatamente igual a 2 é chamada de matriz de Lowner [I7].

Uma discussao mais aprofundada e completa deste assunto pode ser encontrada em [16].
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Sylvester Vz, z. aplicado a matriz de Toeplitz T', em que &, n € C:

Vz,2(T) = Z,T —TZ
Ntar—1 Niy—2 nto [ i Eto
B to [ tionm §ty
tv—3 [
|tz = tv2 0 to &t
nty—1 —t_q nty —tin nto — o
0 0 tim — &t
0 0 to1— &ty
1 —&to
0 tiv — &t
= [77th1 —t1 - oMty =ty 77750] + [O 0o - 1}
e ~- - N ——— ——
~T AT
0 u t1—&ty— ®
[ i = iy
pP1 D2
ai| 4
= P14 +P2d; = [D1 P2] S PQ”. (3-8)
q3

Portanto, é trivial concluir que uma matriz de Toeplitz pode ser comprimida. O

M-1

mesmo ocorre com matrizes de Vandermonde, V', = (1 );;Z, € matrizes tradicionais

de Cauchy, C = [1/(1 — &nj)]%;(l), conforme ¢é mostrado a seguir:

vDV,ZQ(‘/V) - DI/VI/ - VI/ZO
vo - )ytt M Vo o
vy e 1/{‘4_1 M |2 1/{‘4_1 0
M-1 M M-1
Vm-1 V-1 VM1 V-1 o Yy 0
0 0 v
M
10 0 19
_ _ (39)
_0 0 VA1
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a qual é uma matriz de posto unitario; e

Apep,(C) = C—DCD,

1 M-1 gmr \ M o
— S N U = |: S, (3.10
<1 — &inj ) i,j=0 <1 — &inj ) i,j=0 (310

que também é uma matriz de posto unitario.

A Proposicao @ contém um importante resultado: a relacdao entre os geradores
de deslocamento de uma matriz de Toeplitz e de sua inversa. Embora as referéncias
bibliogréficas [I6], [I8] e [I7] utilizem este resultado, ndo ha uma proposicao geral

nessas referéncias tal qual a que se segue.

Proposicao 5 (Geradores de Matrizes de Toeplitz & T-Bezoutiana). Dada uma
matriz de Toeplitz inversivel T € CM™*M ¢ dado o par gerador de deslocamento
(f’, Q) relacionado ao operador de deslocamento de Sylvester Vz, z, aplicado a T,
onde £,m € C, tem-se que o par gerador de deslocamento (P, Q) relacionado ao

operador de deslocamento de Sylvester Vg, z, aplicado a matriz t-bezoutiana B =

T ¢ dado por (—B15, BTQ).

Demonstragao. Uma vez que Vz, z.(T) = PQT = p1al + P2di, entdo, com base

na Proposicao B, tem-se que:
Vzg,zn(B) = —szn,zg(T)B

— (=Bpy) (B"&)" +(-Bpy) (B"a,)"

P1 qlT P2 q2T
al
= piai tP =[P p2] || =PQ" (3.11)
q5

O
Essa proposicao descreve a primeira operagao que é possivel realizar apos
comprimir uma dada matriz de Toeplitz.

Observagao 3. Através da Proposicao B, é possivel verificar que uma matriz t-
bezoutiana possui posto de deslocamento no maximo igual a 2. Porém, também é

possivel definir o conceito de matriz de Bézout generalizada, ou, simplesmente,
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matriz bezoutiana generalizada, ou, ainda, bezoutiano generalizado [I6],
como sendo a matriz B tal que Vg, z,(B) = PQ7, com (P, Q) € CM*E x CMxE ¢

R< M.

3.3 Representacao de Matrizes Bezoutianas

através de DFTs

O objetivo desta secao é apresentar os principais resultados matematicos que sao ex-
tremamente tteis para o projeto de transceptores em bloco com redundancia minima
baseados em DFT. Para tanto, sao deduzidas decomposicoes de matrizes bezouti-
anas que utilizam apenas matrizes de DFT, de IDFT e matrizes diagonais. Tais
decomposicoes sao motivadas pelos sistemas tradicionais ZF-OFDM e ZF-SC-FD,
os quais decompoem inversas de matrizes circulantes utilizando os mesmos tipos de

matrizes.

3.3.1 Representacoes de Matrizes de Cauchy de Posto
Unitario

Uma das principais vantagens das matrizes de Cauchy refere-se a sua propriedade

de possuir decomposicoes eficientes. A Proposicao [@, a qual é descrita sem demons-

tracao em [I6], mostra como uma matriz de Cauchy tradicional pode ser decomposta

utilizando-se apenas matrizes de DFT e matrizes diagonais.

Proposicao 6 (Representacao de Matrizes de Cauchy através de DFT [16]). Para
todos £,m € C, em que En # 1, tem-se

1 — — L 3 m\M-—1
L - &773} Gpem “=1- SUWM (diag{(€om)™ b= ) W, (3.12)

Zn

Z& Zn i i
onde § = |f|1/M€M; o = |77|1/M€ M, & =Wy, eny = nOW]{4'

Demonstragio. Dados &, 1 € C, com &n # 1, sabe-se que & = Wiy, e nj = nOWJJ\)[,
V(i,j) € M?, sdo suas M-ésimas raizes, respectivamente. A partir da Observacao B

é facil deduzir que Ve = VMW ydiag{¢I"}M -} e V,, = VMW ydiag{ng} 2.
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Agora, analisando-se o valor do ij-ésimo coeficiente da matriz Vng, tem-se:

M-1  cxrd
m, myy7im jm 1 - 5 n Wiy Wi M
= ZgonOWMWJ{/I: (OOiM M)j
m=0 1 — (&Wir) (mWiy)
1—¢&n
= —. 3.13
L —&mny (3.13)
Assim, o resultado desejado segue trivialmente. O

Nessa proposi¢ao, a matriz C ¢ uma matriz de Cauchy de posto unitario que
pode ser fatorada utilizando-se duas matrizes de DF'T e uma matriz diagonal. Esse
tipo de decomposicao é bastante atrativo devido a sua capacidade de implementar
produtos por vetores com um baixo custo computacional. Além disso, a restricao
inicial de se ter £n # 1 nao é uma restrigao forte porque este trabalho utiliza o caso

particular em que £ =1 e n = —1 (vide Capitulo H).

3.3.2 Transformagao de Matrizes de Bézout em Matrizes de

Cauchy

O objetivo desta subsecao é transformar, de maneira computacionalmente eficiente,
matrizes de Bézout em matrizes de Cauchy. Uma vez que se dispoe de uma repre-
sentacao simples de matrizes de Cauchy, é natural verificar se ha conexoes entre tais
matrizes. De fato, este é o caso conforme é mostrado na Proposicao [ Esta pro-
posicao baseia-se num resultado similar de [T6] que nao é demonstrado. Entretanto,
diferentemente da abordagem polinomial adotada em [T6], este trabalho utiliza uma
abordagem matricial que se baseia nos operadores de deslocamento de Sylvester e
de Stein. Tal abordagem viabiliza a deducao de transformagoes entre matrizes de
Bézout e de Cauchy sem a necessidade de estender com zeros as matrizes envolvidas,
conforme é requerido em [16]. Com isso, é possivel projetar transceptores multiporta-
doras, o que nao é realizdvel utilizando-se exatamente a mesma formulagao presente

m [T6]. Antes de descrever a Proposicao [0, um resultado bastante ttil é descrito

no Lema [l Este resultado é enunciado sem prova em [37].
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Lema 1. Para todo £ € C\ {0}, tem-se que
Z: =V 'D¢Ve, (3.14)

onde € =1[& & - En]T, & = |E]"MeT e & = Wi

Demonstragao. Primeiramente, considere que j € M\ {M —1}. Assim, [D¢V|,; =
EWHE = aWiWie = Wi™e = [V
M — 1. Nesse caso, tem-se [DeVil, o ) = §iW§/(IM_1)§é‘/I_1 = WikMeM — ¢ =

Agora, considere que j =

V| . Portanto, conclui-se que V¢Z, = D¢V, e, para o caso em que 0,
€lio £4¢ £V ¢
Z: =V ' DVe. O

Proposicao 7 (Transformacao de Matrizes de T-Bézout em Matrizes de Cauchy).

Para todos £,m € C, comn # 0, se B € B, entao VgBVZ —Be ¢ n).

Demonstracao. Como B € B, entao ja é sabido que devem existir p, =
[por P17 - Pou—1yr )T € CY e qp = [qor q1r -+ quu—1yr )t € CYXY com 1 €
{1, 2}, de forma que o operador de deslocamento de Sylvester Vz, z, ,, aplicado
a B pode ser escrito como Vg, z,, (B) = piql +p2ql = PQT, onde P = [p; p2] e
Q = [a1 q2]- Agora, considere o operador de deslocamento de Stein Ap ¢,D,, aplicado
A B = VgBV? Entao, utilizando-se os resultados do Lema [1, da Proposicao [, e
o fato de que Z,' = ZIT/)\,‘V’)\ € C\ {0}, tem-se que:

AD§7D7] (B) - A(V&nggl)v(V;ngvz) (B)
= VBV, — (VZV)(VeBV,)(V, 2 V)
= Vg (B - ZgBZZ) VZ;

= VelAg zr(B)Vy,
= —VEVZ&ZW(B)Z;FV,,TI
= (=Vep1) (VaZya))" + (=Vep2) (V4 Zyq2)"
N et N e e ! e e’
p1 ar P2 ay
= Pidj +peds = PQ7, (3.15)

onde p, = —V¢p, e q, = V,,Z,q,, comr € {1, 2}. Nesse caso, é facil verificar que
o posto de Stein de B é menor do que ou igual a 2, o que implica que B e (&, m)
(vide Definicao [@). O

37



Como um subproduto dessa proposicao, é facil verificar a validade do seguinte

corolério, o qual se baseia em um resultado similar de [T6].

Corolario 1. Para todos £&,m € C, com é&n # 1 en # 0, se B € B, com
Vz.z,,(B)=pid] +p2q;, onde p,, q, € CM*', entdo

[é] _ budj 4‘2%’2%‘27 (3.16)
ij 1 —&mnj

em que VeBVY = B € €&m), Ap.p,(B) = pial + 28l B =
[ﬁOr plr "'ﬁ(M—l)r]T = _Vﬁpw Elr = [qOT q~1r "'q(M—l)r]T = V'r]ZnQT7 com

£n

28 £ i
ref{l,2}, &=V, gy = |n|"Mewr, & =W, en; = Wi,

Observag¢ao 4. A demonstracao da Proposicao [ juntamente com o Corolario [
também revelam um resultado muito interessante: dada uma matriz B € CM*M (be-
zoutiano generalizado), tal que Vz, z,, (B) = PQ", onde (P, Q) € CM*f x CM*#
e R € N, entao VgBV:f, = B é tal que

- POTI..
[B] = @’ (3.17)
ij 1 —=&mn;
com (P,Q) = (=VeP,V,Z,Q) e &,7; sio definidos da mesma maneira como o

foram no Corolario [l Nesse caso, pode-se ter R # 2.

A Proposicao [ representa a segunda operacgao que pode ser realizada apds a
compressao de uma dada matriz de Toeplitz. Além disso, o Corolario [l junto com

a Proposicao [l descrevem o estagio de descompressao.

3.3.3 Representacoes de Bezoutianos

Agora, todas as ferramentas béasicas para enunciar e demonstrar um dos principais
resultados tedricos desta dissertacao estao disponiveis. Este resultado descreve como
decompor a inversa de uma matriz de Toeplitz empregando-se apenas matrizes de
DFT, de IDFT e matrizes diagonais. Novamente deve ser ressaltado que este te-
orema se baseia em um resultado similar de [I6]. Entretanto, diferentemente do
artigo referido, a abordagem adotada aqui permite a deducao de representacoes de
bezoutianos sem a obrigatoriedade de se estender tais bezoutianos com zeros, con-
forme é requerido em [I6]. Esta é a caracteristica principal que viabiliza o projeto de
transceptores multiportadoras, ja que, com a extensao com zeros, sO seria possivel

o projeto de transceptores monoportadora.
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Teorema 1 (Resultado Principal). Para todos £,n € C\ {0}, com &n # 1, se

CMXI

B € B, com Vz.z,, (B) =pidi +P2d;, em que py, q, € . entao

M

1_&IV£ ZD Wy (diag{(éom0) " Ymzo) WaDg, | V', (3.18)

onde p, = —=V¢p, e Q. = VyZyq,, comr e {1,2}.

Demonstracao. Pelo Corolario [M, tem-se que:

2
VBV =B=> D;CDg, (3.19)
r=1
ZE <n i
onde C = [1/(1 — &my)lajemes &o = |€[YMerr, o = |n|Y™Me, & = &Wiy, ny =
nOWZ{Q, pr=—-Vepreq = Vy,Z,q,, em que r € {1, 2}. Agora, aplicando-se a

Proposicao [dl e isolando-se B, segue-se o resultado esperado. O

Observacao 5. Note que, utilizando-se os mesmos passos da demonstracao do Te-
orema [, juntamente com a Observacao ll nao é dificil mostrar que: para todos
&,n € C\ {0}, com &n # 1, se B € CM*M (bezoutiano generalizado) é tal que
Ve z,,(B) =PQ, onde (P,Q) € C"*f x CM*f ¢ R € N, entao

M

B=1—gVe ZDper (diag{(€omo)™}M=) WaDg, | V7, (3.20)

com (P,Q) = (-V¢P,V,2,Q), P=[p1 - Prle Q=[ai - arl.

3.4 Representacao de Matrizes Bezoutianas

Centro-Simétricas através de DHT's

O objetivo desta secao é descrever uma forma alternativa de decompor matrizes
de Bézout. A motivacao para isso encontra-se no fato de que diferentes decom-
posigoes sao traduzidas em diferentes projetos dos bancos de filtros de analise e de
sintese dos transceptores multicanais que implementam os sistemas de transmissao
em bloco com redundancia minima. Tais diferencas nos bancos de filtros podem,
eventualmente, implicar diferencas de desempenho em sistemas que se baseiam em

decomposicoes distintas.
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De forma andloga as representacoes descritas na Secao B3l serdao deduzidas de-

composicoes de matrizes bezoutianas centro-simétricas com base em quatro versoes

diferentes da transformada discreta de Hartley. Uma matriz B € CM*M § uma
matriz centro-simétrica quando B = JBJ, onde
0 0 01
0 0 10
J= ) o | = [eM €p—1 " €9 el]. (321)
1 0 00

E possivel mostrar que toda matriz simétrica é uma matriz centro-simétrica.

A transformada de Hartley foi escolhida por dois motivos principais: (i) assim
como a DFT, ela também possui algoritmos super-rapidos para a sua implementagao
e (i1) j& existiam resultados na literatura de decomposigdes de bezoutianos utilizando
DHT [18], [I] com uma abordagem similar a utilizada no caso das decomposigoes
utilizando DFT.

A representacao de bezoutianos centro-simétricos por meio da transformada dis-
creta de Hartley exige que sejam definidas outras trés transformadas que consistem
em ligeiras modificagoes da tradicional DHT [21] e que, portanto, também serao
denominadas DHTs [I§], [I7]. A Definigao [ introduz as matrizes associadas a tais

transformacoes lineares.

Definigao 7 (DHTs [I8]). As matrizes ortogonais das transformadas discretas de

Hartley X, em que X € {I,1II,III, IV}, sao definidas por:

H = L -sen <2Z£) + cos <%)}M_l, (3.22)
VM | M M )]

0 () e (B

o — \/LM sen< (2i4+1)j ) 08 (W)I\j;’ (3.24)

Hey — ¢LM Sen( 2z+1 2y+1> )+COS((2i+1;(]\24j+1)7r)]Z:(3.25)

Note que Hy' = Hi, VX € {I,IL 11,1V}, e H}; = Hur.
As matrizes de DHT's estao diretamente associadas a matrizes de DFT's modifi-

cadas, conforme é descrito na Definicao B

40



Definicao 8 (DFTs [I8]). As matrizes unitarias das transformadas discretas de

Fourier X, em que X € {I,II,III, IV}, s@o definidas por:

W 1 (22’]7) (2@7” Mt (3.26)
= —|sen | —— | —jcos | —— , .

I VM L M ’ M /)10
1 r (27 1 (25 1 M-1

Wy = NiDi _sen (W) — jcos <W)Ljo, (3.27)
1 r 2 1)4 2 1)4 M-1

Wi = \/—M _sen (%) — jcos <%)LFO, (3.28)
1T (2i4+1)(2j 4+ Dr (20 +1)(25 + D7\ 1Y)

Wy = — - 3.29

v = _sen ( Wi JCOS Wi i’j:g )
Note que W' = W VX € {I,II, 11, IV}, e W{ = Wy,

3.4.1 Representacao de Matrizes de Cauchy de Posto Dois

Diferentemente da decomposicao de matrizes bezoutianas baseadas em DFT
(Subsecao B3l), a decomposigao utilizando DHT's necessita de uma representagao
eficiente de matrizes de Cauchy de posto igual a dois (no lugar de matrizes de Cauchy
tradicionais, cujo posto é unitério).

A Proposi¢ao B é um resultado demonstrado em [I8], [T7] e, portanto, nao sera
provado aqui. Ele mostra como decompor uma importante matriz de Cauchy de

posto igual a dois que aparece nas representagoes de bezoutianos centro-simétricos

(vide Subsecao BA2).

Proposicao 8. As transformadas de Hartley Hy e Hyy respeitam a seguinte

relacao:
1 1 .. 2
[HIIHIV]ij = _M o ((2i+2j+1)7r> s \V/(Z,j) e M-, (330)

2M

Conforme é demonstrado em [I§], a matriz HyHy é uma matriz de Cauchy de

posto igual a dois, também conhecida como matriz de Lowner.

3.4.2 Transformagao de Matrizes de Bézout Centro-

Simétricas em Matrizes de Cauchy

Seguindo um procedimento similar ao adotado na Subsecao B32l serd mostrado

nesta subsecao como transformar uma matriz bezoutiana centro-simétrica em uma
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matriz de Lowner, tendo em vista que ja se dispoe de uma representacao eficiente
utilizando DHTs desta tltima matriz. Porém, antes de atacar este problema, serao
necessarios alguns resultados preliminares que facilitam a deducao de tal trans-
formacao entre matrizes.

As Definigoes [ e B possuem conexoes em alguns casos particulares, conforme

fica evidenciado no Lema B, o qual é enunciado e demonstrado em [I§] e [17].

Lema 2. Se B € CM*M ¢ yma matriz centro-simétrica, entao
HHBHIV = ]WHBWI\/. (331)

Além desse lema, um outro resultado importante para esta subsecao é o Lema 3,
o qual descreve um resultado similar ao apresentado no Lemalll, mas agora utilizando
as matrizes de DFT modificadas. Este resultado nao foi retiradado das referéncias

bibliograficas desta dissertacao.

Lema 3. As quatro matrizes de DF'T respeitam as sequintes identidades:

Z, = WID,W;=W{D;Wy, (3.32)
Z, = WHD Wi = WD Wy, (3.33)

onde Dy = diag {Wﬁ}i‘f;ol contém todas as M-ésimas raizes da unidade e D_; =
diag{Wﬁ exp (—jﬁ)}f;ol contém todos as M-ésimas raizes de —1, com Wy =
exp(—737)-

Demonstragdo. Considere primeiramente que j € M\ {M —1}. Assim, [D;Wyl;; =
W&WJZ\} = W;}jﬂ) = [Wl]i(j—‘,—l) = [lel]ij'
Neste caso, tem-se que [DiWil,,, ) = Wi WMD) — i — 1 — (W), =

—_

A seguir, considere que j = M —

[W1Z,] i(M—1)- As outras trés identidades podem ser demonstradas de modo analogo.

O

Por fim, o Lema Bl é um resultado de [I8] e [T7] que descreve como as matrizes

de DFT modificadas se relacionam entre si.

Lema 4. As quatro matrizes de DF'T respeitam as sequintes identidades:

. M-1

WH = dlag {6(7jﬁm)} o WI s (334)
. M-1

WIV = dlag {6(_]m(2m+1)>} 0 WIH . (335)

m=
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Os resultados anteriores sao os fundamentos matematicos para a Proposicao @, a
qual constitui a primeira inovacao desta se¢ao. Ela se baseia em um resultado similar
presente em [I8] e [I7]. Porém, diferentemente da abordagem polinomial adotada
em [I8] e [17], foi escolhida uma abordagem matricial que utiliza os conceitos de ope-
radores de deslocamento de Sylvester e de Stein. Por conta dessa diferenciacao, foi
possivel desenvolver transceptores que empregam matrizes de DHT no transmissor
e que, portanto, funcionam como sistemas multiportadoras. Mais uma vez, isso nao
seria possivel caso fosse empregada a extensao com zeros das matrizes bezoutianas,
a qual é realizada em [I8] e [I7]. Além dessa caracteristica, a Proposigao [ nao se

limita ao caso de matrizes bezoutianas reais, conforme é feito em [I8] e [I7].

Proposicao 9. Dada wma matriz centro-simétrica B € CM*M  tal que
Vz,z_,(B)=PQT, onde (P,Q) € C¥*E x CM* ¢ R € N, entdo HnuBHyy = B

¢ tal que
Ap, p_,(B) =PQ", (3.36)

onde (f’, Q) = (—yWnP, WrZ_ Q). Além disso, B pode ser expresso como

- [(—WIP)(WIHZ—lQ)T]ij.

[Blij = 5 (2i+2j+1)r
SO\ T

(3.37)

Demonstracao. Aplicando-se os resultados dos Lemas Bl e B, da Proposicao [, além
do fato Z,' = Zf//\,V)\ € C\ {0}, tem-se que o operador deslocamento de Stein

Ap, p_, aplicado a B ¢é dado por

ADl,D,l("'(HB'T'fIv) = ADl,D,l(]VVHBVVIv)

= A(WHZIWII{ ),(W;VzZIWITV)(]WHBWIV)

= JWuBWy — (WiZ, W) (JWnBWyy ) (Wi Z1, WE))
= JWn(B - Z,BZ" )Wy

= ]WHAZLZTI (B)Wiy

= —]WHVZI,Z,I(B)ZCSWIV

= (—yWiP)(WrZ_,Q)". (3.38)
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Assim, utilizando esse fato juntamente com o Lema Bl segue-se que

- B [(—]WIIP)(WIVZ—1Q)T]ij
(Bl = (1= Wi, Wije 73) (339

[(=yWuP)(WrZ_1Q)"];

= 340)
ir (2j+ D)7
g WiP) (Wi Z1Q)" e 57 341
- ](2i+2j+1)7r _](2i+2j+1)7r ( : )
(& 2M — e 2M
WP )(WZ_ ..
(=W )((241121“)1@) Jij (3.42)
i+27 T
2sen (T)
O

3.4.3 Representacoes de Bezoutianos Centro-Simétricos

Nesta subsecao serao desenvolvidas novas decomposicoes para bezoutianos centro-
simétricos. Conquanto tais decomposi¢oes tenham como base os artigos de Heinig e
Rost [18], [17], elas representam inovagoes especialmente por permitirem tratar do
caso em que as matrizes envolvidas sao complexas. Porém, antes de apresentar o

resultado principal, sera necessario introduzir alguns termos e resultados prelimina-

res.
Definigao 9 (Paridade e Simetria [I8]). Dadas as matrizesJ' = [e; ey -+ ez es]
eJ'=[—e; ey --- ez e, tem-se que um vetor v € CM*! é:

e par, se J'v =v;

impar, se J'v = —v;

e quase par, se J'v = v;

quase impar, se J'v = —v.

As definicoes de vetor quase par e vetor quase impar nao estao presentes nas
referéncias bibliograficas desta dissertacao. Elas foram necessarias para corrigir um
pequeno erro presente no artigo [I8] a respeito do resultado do Lema Bl Esse artigo
enuncia um resultado (vide equacoes (BZH) e ([BZH)) sobre vetores par e impar que
nao ¢é verificado na pratica. De fato, as novas defini¢oes foram a forma encontrada

para corrigir tal engano, conforme ficara claro no enunciado do Lema [ [18], [T7].
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Lema 5. Dados um vetor par v. € CM*' ym vetor impar v, € CM*' um vetor
) )

quase par v, € CM*1 e um vetor quase impar v,, € CM*1, tem-se que

Ww, = Hw,, (3.43)
Ww, = —Hw,, (3.44)
Wmve = —JHmVge, (3.45)
Wmve = HumVe - (3.46)

A Proposigao [[ é a segunda contribui¢ao nesse sentido. Ela também se baseia
em um resultado de [I8]. Porém, aqui as matrizes podem ou nao ser matrizes

complexas.

Proposigao 10. Dado (P,Q) € CM*E x CM*R_ com R € N, tem-se que
~ WP = H{(-P,+jP_)=P, (3.47)
WinZ_1Q = Hu(—Q:+Q-)=Q, (3.48)
onde P = (P+JP)/2, QL =(Z_1Q+J"Z_1Q)/2.
Demonstragao. Uma vez que PL = (P+J'P)/2e Qi = (Z_1Q+J"Z_1Q)/2, entao
cada uma das colunas de P é um vetor par, enquanto que cada uma das colunas de

Q. é um vetor quase par. Além disso, as colunas de P_ e Q_ sao vetores impares

e quase impares, respectivamente. Portanto, aplicando-se o Lema [, tem-se que

- WIP = —7“1].34r + jHIP, = HI(_P+ + jP,) =P (349)
WmZ 1Q = —HmQ: + HmQ- = Hm(—Q,+Q_)=Q. (3.50)
]

Por fim, o Teorema Bl é uma inovacao importante que tem como base resultados
similares de [I8], porém apenas com a proposta desta dissertagao é possivel projetar

transceptores multiportadoras que lidam com canais complexos.

Teorema 2. Dada uma matriz centro-simétrica B € CM*M " tal que Vg, 7z ,(B)
PQT, onde (P,Q) € CM*E x CM*E ¢ R € N e dado o par (P,Q), tal que P =
Hi(-P. +P.), Q = Hm(—1Q; + Q_), em que PL = (P +JP)/2 e Q1 =
(Z_1Q+J"Z_1Q)/2, entao

M R
B = ?'HIH (; Df)THHHIVDdT> Hrv, (3.51)
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onde p, € a r-ésima coluna de P e q, € a r-ésima coluna de Q.

Demonstracio. Considerando que P =[P, --- Prle Q =[q; --- qr], entdo, com

base nas Proposicoes B Ml e [0, tem-se que:

M-1
~ PQ7;,
C [ (S+2] '11) (3.52)
2sen (7217\4 ) N
,j=0
- ME
C == > Dy HuHi Dy, (3.53)
r=1
o que implica o resultado desejado utilizando também que M = Hiy. O

3.5 Principais Contribuicoes

Este capitulo tratou das representacoes de matrizes estruturadas através da técnica
de operadores de deslocamento. Para isso, todo um ferramental matematico
foi desenvolvido para que fossem obtidas representacoes de matrizes bezoutianas
utilizando-se apenas matrizes de DFT, de IDFT e matrizes diagonais, ou, ainda,
matrizes de DHTs e matrizes diagonais. Tais representacoes serao utilizadas no
Capitulo @ para o projeto de transceptores em bloco com redundéancia minima com-
putacionalmente eficientes.

Destacam-se como contribuigoes originais (no melhor do conhecimento do autor)

do presente capitulo os seguintes itens:

e Um resultado geral sobre a relagao entre os pares geradores de deslocamento
de matrizes de Toeplitz e de suas inversas (vide Proposicao Hl). E possivel
perceber que casos particulares deste resultado sao conhecidos pelos autores
G. Heinig e K. Rost, porém eles nao enunciam um resultado como este em

seus artigos.

e As demonstracoes da Proposicao bl e do Lema [ sobre representacao de matri-
zes de Cauchy através de DFT e sobre a relagao da matriz circulante-A com
matrizes de Vandermonde, respectivamente. E provavel que tais resultados ja
fossem conhecidos ha algum tempo e, portanto, foram apenas enunciados nos

artigos referenciados na presente dissertacao.
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e O desenvolvimento matematico sobre transformacao de matrizes de T-Bézout
para matrizes de Cauchy (vide Proposicao [l) sem a necessidade de extensao
com zeros das matrizes envolvidas. Além disso, os resultados que sao con-
sequéncia direta desta proposi¢ao (vide Corolario [l e Observacao H) também

sao contribuicoes novas.

e O desenvolvimento matematico do resultado principal do capitulo sobre re-
presentagao de matrizes de Bézout por meio de DFT (vide Teorema [l e Ob-
servacao H) é original pois nao necessita de extensdo com zeros da matriz

bezoutiana, assim como ¢ requerido nos resultados de Heinig e Rost.
e O Lema Bl é uma contribuicao desta dissertagao.

e O resultado sobre transformacao de matrizes de T-Bézout centro-simétricas
para matrizes de Cauchy (vide Proposigao ) sem a necessidade de extensao

com zeros das matrizes envolvidas e sem se restringir ao caso de matrizes reais.

e As definicoes de vetores quase par e quase impar, bem como da matriz J”
com o intuito de enunciar o Lema [ sem as incorregoes presentes nos artigos

referenciados.

e Os resultados das Proposicao [[ e do Teorema [ que permitiram o desenvolvi-
mento de representacoes por meio de DHTs de bezoutianos centro-simétricos

e, possivelmente, complexos.
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Capitulo 4

Projeto de Transceptores em

Bloco com Redundancia Minima

O projeto de transceptores multicanais fixos, sem memoria, com redundancia minima
e que, simultaneamente, utilizem algoritmos super-rapidos para o processo de trans-
missao/recepgao é discutido neste capitulo.

Sao propostos oito transceptores eficientes, quatro multiportadoras e quatro mo-
noportadora, através da exploracao da abordagem por estrutura de deslocamento
da matriz efetiva de canal. Em termos de custo computacional, os sistemas resul-
tantes dos projetos propostos sao assintoticamente tao simples quanto os tradicio-
nais OFDM e SC-FD no tocante ao processo de equaliza(;éoﬂ. Essa simplicidade e
eficiencia computacional deve-se ao fato dos novos transceptores utilizarem em sua
estrutura somente matrizes diagonais, de DFT, de IDFT e de DHTs. Conforme serd
observado nos resultados experimentais (Capitulo H), a principal caracteristica dos
transceptores propostos é uma maior taxa de transmissao efetiva de dados, quando
comparados aos OFDM e SC-FD usuais, tendo em vista que eles precisam de metade
da quantidade de redundancia utilizada em tais sistemas.

Os projetos discutidos aqui serao de dois tipos: primeiramente serao descritas as
solugoes ZF para os sistemas multiportadoras e monoportadora baseados em DFT
e DHTs (Segao E]). O projeto ZF possui a vantagem de nao precisar da estimacao

de estatisticas do ruido de saida do canal. Porém, justamente por dispensar essa in-

I Essa comparacio em termos de complexidade assintética sé é valida nas aplicacoes em que

M ¢é grande.
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formacao, seu desempenho pode ficar extremamente comprometido quando a razao
sinal-ruido é relativamente pequena. Portanto, em vérias aplicacoes, a solucao ZF
possui um apelo tedrico maior do que pratico. Apds isso, a solucado MMSE sera
descrita (Segao ). O projeto MMSE acaba sendo, em geral, computacionalmente
mais custoso do que a solucao ZF devido a estimacao de estatisticas do ruido, além
da modificagao da estrutura do receptor visando a levar em consideracao tais es-
tatisticag. O ganho deste método de projeto reside em sua maior eficdcia (quando
comparado ao ZF) na equalizagao. O capitulo serd finalizado destacando-se as prin-

cipais contribuigbes do mesmo na Secao B3

4.1 Solucao ZF

4.1.1 Sistemas Multiportadoras Baseados em DFT

E possivel projetar um transceptor multiportadoras com redundancia minima ba-
seado na solucao ZF através de uma abordagem similar ao transceptor ZF-OFDM.
Primeiramente, considere que £ = 1 e n = —1 (vide Segdo BZ). Nesse caso,
uma vez que & = 1 e 1y = €I, tem-se que Vg_1 = W,}/VM = Wi /V/M e
V;IT = Widiag{e7arm}M=1 /\/M (vide Observacao B do Capitulo B).

Agora, assim como no OFDM, defina
Fo= Wi, (4.1)

de forma que se tenha

Go = Wy H,* (4.2)

com o intuito de implementar a solucao zero-forcing. E claro que essa solucao livre
de ISI s6 pode ser implementada se Hy for quadrada e inversivel, o que implica que
o modelo de canal deve ter ordem L par e a quantidade de redundancia deve ser
K = L/2. Quando esta condigao nao é atendida, é possivel considerar uma extensao
com um zero da resposta ao impulso do canal para que, entao, a ordem do canal

resultante seja par. Alternativamente, também é possivel projetar o estimador de

2No caso do OFDM e do SC-FD, foi mostrado no Capitulo Bl que as estruturas dos receptores
MMSE e ZF sao iguais.
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canal de forma que ele sempre produza como resposta um modelo de canal com
ordem par.

Conforme Lin e Phoong observaram [I0)], na grande maioria dos experimentos, a
matriz Hy tem posto completo. Entretanto, o problema de condicionamento do ca-
nal, utilizando-se um pré-filtro, por exemplo, de forma que Hy tenha posto completo,
ainda é um problema em aberto.

Uma vez que Hy é uma matriz de Toeplitz quadrada e, por hipotese, inversivel,
entao Hy 1 é uma matriz t-bezoutiana. Portanto, é possivel aplicar o Teorema [ do

Capitulo Bl, levando a seguinte decomposigao:

2
1 ™ iy
H;' = §Wﬁ [Z D, W (diag{e?sm M) WMqu] W diag{e73rm} M1
r=1
(4.3)

o que implica que

2
1 . i
Go = 5 [Z Df)TWM (diag{eﬂﬁm}%[;ol) WMDQT] Wﬁdiag{eiﬂﬁm M—1 (4.4>

m=0>
r=1
em que
137" @ -V MWMpr
Y VMWL Hp, (4.5)
E]_r (ZC) \/MWM (diag{e]%m 77]\2[:_01) Z—lqr
VMW, (diag{eT M) 2, H, TG, (4.6)

comr € {1,2}, (a) e (¢) sendo consequéncias do Teorema [l do Capitulo B, (b) e

(d) sendo consequéncias da Proposicao @ do Capitulo Bl e da equacao (B8) e

p1 = :1 0 - O]T, (4.7)
P2 = :—hO(O,O) [ho(0, M — 1) — ho(1,0)] --- [hO(O,l)—hO(M—l,O)]}T, (4.8)
@ = |[~ho(M —1,0) = ho(0,1)] [~ho(1,0) = ho(0,M —1)] --- —ho(O,O)]T(,zl,g)
qQ2 = :0 0 - 1]T, (4.10)

onde Ho = [ho(7, j)]; jye sz € definida na equacao [230).
A Figura ELT] ilustra um diagrama de blocos da solugao ZF resultante para um

transceptor multiportadoras com redundancia minima, utilizando somente matrizes
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Figura 4.1: Solucao ZF utilizando DFT de um transceptor multiportadoras com

redundancia minima: DFT-ZF-MC-MRBT.

de DFT, de IDFT e matrizes diagonais. O sistema é denominado DFT-ZF-MC-
MRBT (do inglés, DFT-ZF MultiCarrier Minimum Redundancy Block Transceiver).
Neste transceptor, o periodo de guarda consiste de L/2 zeros. O pré-filtro pode
ser utilizado para encurtamento de canal (em inglés, channel shortening) e/ou para
modificar algumas de suas caracteristicas [6]. Apds a remogao do periodo de guarda,
sao realizados M deslocamentos de fase em paralelo, em que o m-ésimo deslocamento
de fase, ou a m-ésima rotacdo, é realizado através da multiplicacdo por e /3™, O
primeiro passo para a equalizacao é realizado apods a aplicacao da IDFT sobre o vetor
de dados. Logo apds, o vetor de dados resultante é processado simultaneamente
por dois ramos diferentes do transceptor. Os equalizadores deste estagio possuem
apenas um coeficiente (em inglés, 1-tap equalizers) para cada um dos M canais.
Tais coeficientes sao os elementos que compoem os vetores q; e qo. Ap0s a aplicacao
da DFT, sao novamente realizados deslocamentos de fase, mas agora, a m-ésima
rotacao é definida pelo ntmero /37, O passo final da equalizacio é realizado em
cada ramo do receptor apods a aplicacao da DFT sobre os vetores que acabaram
de passar pelos deslocamentos de fases. Os equalizadores de um coeficiente deste
estdgio sao definidos como sendo os elementos que compoem os vetores p; e Po.
Observe que o processo de equalizagao global possui uma complexidade as-
sint6tica de O(M log M) operagoes aritméticas, assim como o ZF-OFDM. E claro
que a proposta desta dissertacao é um pouco mais complexa, uma vez que ela re-
quer quatro aplicagoes de DFT's adicionais, sem levar em consideracao as rotacoes

e equalizagoes com um coeficiente adicionais, cuja complexidade é O(M). Porém,
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conforme ¢ ilustrado na figura, é possivel tirar vantagens da estrutura paralela deste
transceptor com o intuito de diminuir o tempo de processamento.

Os vetores p, e q, definem o equalizador ZF uma vez que eles contém toda a
informagao a respeito do canal (note que todos os demais elementos presentes na
estrutura do DFT-ZF-MC-MRBT sao independentes do canal). Entretanto, para
que seja possivel calcular tais vetores, é necesséario resolver quatro sistemas lineares
Hop, = pr e Hyq, = §,, com r € {1, 2}, conforme indicam as equagoes (EH)
e (EH). Conforme foi destacado na Segao 3, esse estdgio é conhecido como o
problema de projeto do receptor, o qual se distingue do problema de equa-
lizagao que é o foco desta dissertacao. Lembrando-se do que foi destacado naquela
secao, o problema de projeto do receptor requer O(M?) operacoes aritméticas para
matrizes genéricas. Porém, ha alguns algoritmos super-rapidos que requerem ape-
nas O(M log® M) operacdes quando o problema envolve matrizes estruturadas, tais
como matrizes de Toeplitz. O leitor interessado é encorajado a verificar o algoritmo
super-rapido do tipo “dividir para conquistar” (em inglés, divide-and-conquer) de V.
Pan [37]. Tal algoritmo é baseado numa decomposigao recursiva de complementos
de Schur [T4] da matriz de Toeplitz. Utilizando esse algoritmo, é possivel resolver os
sistemas lineares que definem o equalizador ZF de forma numericamente eficiente,
viabilizando, assim, a determinagao de pi, ps2, q1 € q2 com apenas O(M log? M )
operagoes. Um topico para pesquisas futuras seria utilizar técnicas de otimizagao
para a determinacao da solugoes desse sistema de equacoes lineares. E possivel que a
adaptagao de técnicas consagradas tais como algoritmos de gradiente conjugado [39)
tenha um apelo pratico maior do que o algoritmo de Pan.

Nesta dissertacao, assume-se que o problema de projeto do receptor ja foi pre-
viamente resolvido utilizando-se informacao perfeita sobre o estado do canal (CSI,
do inglés Channel State Information). Isso implica que a complexidade total dos
sistemas propostos deve-se apenas ao estagio de equalizacao, ou seja, a complexi-
dade assintética do sistema completo de transmissdo/recepcao é O(Mlog M). E
claro que, na pratica, sera necessario a estimacao da resposta ao impulso do canal
bem como a determinacao dos vetores pi, P2, q1 € q2 que definem o equalizador.
Contudo, desde que o canal possa ser modelado como um canal que varia de forma

lenta no tempo, esses procedimentos nao precisarao ser realizados para cada bloco
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Figura 4.2: Solucao ZF utilizando DFT de um transceptor monoportadora com

redundancia minima: DFT-ZF-SC-MRBT.

transmitido, fazendo com que, na maior parte do tempo, apenas o problema de

equalizacao seja o problema dominante.

4.1.2 Sistemas Monoportadora Baseados em DFT

Utilizando uma abordagem similar a da Subsecao EETIl, é possivel projetar uma
solugao ZF para um transceptor monoportadora com redundancia minima, utili-
zando matrizes de DFT, de IDFT e matrizes diagonais. O sistema resultante é
denominado DFT-ZF-SC-MRBT (do inglés, DFT-ZF Single-Carrier Minimum Re-
dundancy Block Transceiver). Assim, de forma andloga ao transceptor ZF-SC-FD,
seja

Fo =1y, (4.11)
de tal forma que seja necessario definir

Go = H;! (4.12)

com o intuito de se obter a solugao ZF.

Aplicando-se, novamente, o Teorema [l do Capitulo B, tem-se que:

2
1 s s
Go = Wi |3 Dp, Wiy (diag{e T 1)) WaDg, | Wiidiag{eF}5),
r=1
(4.13)

onde os vetores p, e q, ja foram definidos na Subsecao ELT.Tl
A Figura ilustra o diagrama de blocos do transceptor DFT-ZF-SC-MRBT.
Esta figura foi propositalmente desenhada de forma diferente com o intuito de mos-

trar diretamente os elementos matematicos utilizados na implementacao do receptor.
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Além disso, é possivel verificar que, assim como nos casos do OFDM e SC-FD, os
diagramas de blocos dos transceptores multiportadoras e monoportadora sao muito
similares. A tnica diferenca é a modificacao da posicao da IDFT do transmissor

para o final do receptor.

4.1.3 Sistemas Multiportadoras Baseados em DHTs

Diferentemente das Subsecoes EETTl e ET.2, nesta subsecao sera considerado que
a resposta ao impulso do canal é simétrica, o que implica que a matriz de Toe-
plitz efetiva de canal Hy é uma matriz simétrica, o mesmo ocorrendo com a matriz
t-bezoutiana Hj . Salvo essa observacdo, o projeto de sistemas multiportadoras
baseados em DHT's é inteiramente analogo ao projeto baseado em DFT. A diferenca
é que os resultados matematicos utilizados aqui estao presentes na Secao B4l e nao
na Secao como anteriormente.

Assim sendo, é possivel projetar uma solugao ZF para um transceptor multipor-
tadoras com redundancia minima, utilizando matrizes de DHT's e matrizes diagonais.
O sistema proposto é denominado DHT-ZF-MC-MRBT (do inglés, DHT-ZF Mul-
tiCarrier Minimum Redundancy Block Transceiver). Esse sistema é caracterizado

pelas seguintes matrizes de transmissao e recepg¢ao, respectivamente:

Fo = Hu, (4.14)
Wy

Gy = HH;'= > (Z Df)THHHIVDdT> Hiv, (4.15)
r=1

em que foi utilizada a seguinte decomposigao da matriz inversa de canal (vide Teo-

rema P da Secao BA):

2
_ M
HO 1 _ ?HHI (Z D[—,THHHI\/qu> Hiv, (4.16)
r=1
onde
I_)T (é) HI —Pr +.7pr —|—JI —Pr — JPr
2 2
H,'p, — jHy'D, H,'p, + 7Hy 'D,
@HI[<0p2]°p)+J’<0pz]°p>}, (4.17)
_© —9Z14r +Z19r\ oy (L1 +Zaqr
o () (B
@ 3 KyZnglqr; 21H61QT> g <J21H61Qr2+21H61‘1T)] . (4.18)
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Figura 4.3: Solugao ZF utilizando DHTs de um transceptor multiportadoras com

redundancia minima: DHT-ZF-MC-MRBT.

comr € {1,2}, (a) e (c¢) sendo consequéncias do Teorema B da Secao B4, (b) e
(d) sendo consequéncias da Proposi¢ao @ do Capitulo Bl e da equagao (B) e

P = :1 0 ... O]T, (4.19)
b2 = [“ha(0.0) [n0(0.00— 1)~ ho(0.1)] -+ [ho(0,1) — ho(0,M ~ 1)] , (4.20)
= [[ho(0.M — 1) ho(0, 1] [~ho0,1) — ho(0, M —1)] - —ho(0,0)] (421
d = :0 0 ... 1]T, (4.22)

onde Hy = HY = [h (1, i jyere € definida na equagao ([230) lembrando que neste
caso o canal é considerado simétrico.

A Figura ilustra o diagrama de blocos do sistema resultante. Nesse trans-
ceptor, o periodo de guarda também é de L/2 zeros. O pré-filtro transforma o
canal equivalente em um canal simétrico 0], sendo este dltimo o canal utilizado
para o projeto do transceptor. Apds a remocao do periodo de guarda, é aplicada
a transformada DHT-IV sobre o vetor de dados. O primeiro passo da equalizacao
sobre esse vetor de dados é realizado simultaneamente por dois ramos diferentes
do transceptor. Os equalizadores desse estagio contém apenas um coeficiente e sao
definidos pelos elementos que constituem os vetores q; e gz. Apds a aplicacao das
transformadas DHT-IV e DHT-II, o passo de equalizacao final é realizado em cada
ramo. Os equalizadores sem memoria desse estagio sao os elementos que compoem
0s vetores p; € Ppo.

As mesmas observagoes feitas na Subsecao LT.Tl sobre o problema de projeto

do receptor aplicam-se aqui.



D

So — ™
. T H(z) H. (z) Orxm T : H .
. Oxxar pre Iy . v .
SM-17 "
P/S S/P
<T ) (j()‘l <o_(
o Moo .
S =—] ~— ™~ ‘—i qM-1,1 T
. M . ,
i g i M i
SM-1 % ~ ~ ol . q0.2 -
L] HIV L] L]
I ‘—i qM-12 a—

Figura 4.4: Solugao ZF utilizando DHTs de um transceptor monoportadora com

redundancia minima: DHT-ZF-SC-MRBT.

4.1.4 Sistemas Monoportadora Baseados em DHTs

De forma andloga a Subsecao LT3, ¢ possivel projetar uma solucao ZF para um
transceptor monoportadora com redundancia minima, utilizando somente matrizes
de DHTs e matrizes diagonais. O sistema resultante é denominado DHT-ZF-SC-
MRBT (do inglés, DHT-ZF Single-Carrier Minimum Redundancy Block Transcei-
ver). Assim, seja

Fo =1, (4.23)

de tal forma que seja obrigatério que
Go =H,* (4.24)

com o intuito de se obter a solugao ZF.

Aplicando-se, novamente, o Teorema 2 da Secao B4, tem-se que:

2
M
Gy = - M (; Df,T’HH’HIqur> Hyy, (4.25)

onde os vetores p, e q, ja foram definidos na Subsecao LT3l

Pode-se verificar o diagrama de blocos do transceptor DHT-ZF-SC-MRBT na
Figura EE4. Novamente, esta figura foi desenhada de forma diferente para que os
elementos matematicos utilizados na implementacao do receptor sejam diretamente
visualizados. Percebe-se também uma grande semelhanca entre os diagramas de

blocos dos sistemas DHT-ZF-MC-MRBT e DHT-ZF-SC-MRBT.
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4.2 Solucao MMSE

Embora a existéncia de solugoes ZF praticas tenha consideravel relevancia, a maior
parte dos sistemas de comunicagoes trabalham em um ambiente onde o ruido de saida
do canal nao pode ser desprezado. Em tais cendrios, a solugao MMSE linear é mais
adequada pois ela exprime um bom compromisso entre desempenho e complexidade
de implementacao.

Nesta se¢ao, sera mostrado como projetar transceptores multicanais em bloco que
trabalham com redundancia minima e que sao provenientes de uma solucao MMSE
linear. A solugao proposta deixa claro que, embora os transceptores MMSE possuam
uma complexidade computacional um pouco maior do que os transceptores ZF, eles
podem tirar vantagens de suas estruturas paralelas, levando-os a terem o mesmo

tempo de processamento para a equalizagao que os transceptores ZF requerem.

4.2.1 Sistemas Multiportadoras Baseados em DFT

Dado o sinal transmitido u = Fys e o vetor recebido y = Hou + v (jd considerando
a adicao e remocao da redundancia), a solucito MMSE linear Kypgg € CM*M ¢
dada por [36]:
9 N\ —1
Kse = org {_ iy E[Ju— Ky[3) | =B (sl + S1) . (120
onde foi considerado que os simbolos transmitidos e o ruido na saida do canal sao

i.i.d, provenientes de um processo estocéastico branco com média zero e mutuamente

2
v

Assuma que Vg, 7 (Hy) = PQT e Vz.z,H{) = IA”Q’T, para (p,&,n) € C? e

independentes. Além disso, considerou-se que E[ss*] = 02 e E[vv*] = o

n # 0. Agora, aplicando-se a Proposicao Ml tem-se que:

oo e
Vzl/mzp(HOHO ) = [P HOP/] T = PQ (4.27)
—_— Q@
P —_———
QT

Assumindo também que Vz, Zp (I) = IS’OI’T e empregando o resultado da Pro-

posicao Bl, obtém-se:

I =2V I [ L I
Vz,,,2, <H0H0 + _ZI) = {P _gp/} .r| =PQ (4.28)
O'S Us q/
P >
QT
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Sendo assim, a partir da Proposicao Bl segue-se que:
2 \ 1 2\ 1 2
H 0y H 0y H Oy
vaZl/n [(HoHO + ;I) ] = = (HOHO + ;I) le/mZp (HOHO + gl)
o2 \ !
X (Hoﬂgf + —;1)
O-S

o2\t
= |- <H0H{f + PI) P

B
2 \ T T
x [(HOHgf n %I) Q] (4.29)
@

Assim, aplicando-se novamente a Proposicao H, tem-se:

2 —1
2 -1 ~ Q/T <H0HH+&I)
a1 (s ) | < [ mg] e
~ T
$ ~—— ,
P

~~

QT
= PQ” (4.30)

Portanto, o par gerador de deslocamento da solucao MMSE linear é dado por

2
P = [15’ — KanseP — KanasgHoP? _U_gKMMSEPV/} , (4.31)
Os MxT7
o2 -T R o2 -T
Q - |(mf+21) @ mhwa (mE+ZD) Q@
2 -T
(HOH§+U—;’I) &/] . (4.32)
s MxT7

E possivel mostrar que o produto PQ? pode ser simplificado utilizando-se a

formula de Sherman-Morrison, a qual é descrita no Lema [@.

Lema 6 (Lema de Inversio de Matrizes [3Y]). Dadas as matrizes A € CM*M,
B e CMXN CeCV*N eD e CM*N sendo A, C e (C™! + DEAIB) matrizes

inversiveis, entio a inversa de A + BCD! existe, sendo dada por:

(A+BCD") ' = A"~ A"'B(C' +D7A'B) ‘DAL, (4.33)
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Assim, calculando-se o produto PQ7, obtém-se:

~ AT o2 -1 ~ ~
PQ" = PQ (H0H5{+a—gl) — Kanse PQ” Kynise

s

2 -1

KysgHoP'Q <HOH§ i %I)
o2 o T o2 \ !

_O__gKMMSEp,q/ <H0H6{ + J—;)I)
2 —1

PqQ’ (HOHgf + %I)

S

2 —1
_ [IM —u# (HOH{;I + %I) H,

S

~ A 0'12) v v T 0-3 -1
~Kynse PQ” Kyinise — EKMMSEP/CII <H0H6{ + ;I) (4.34)

S S

Aplicando-se o Lema B & equacao [f34), tem-se que o produto PQ? pode ser

€Xpresso por:

o2 \ T o2 \ 7
PQT = —(H§H0+—;’I) P'Q (HOH§+—;I)
Us JS

Q19
®N|S N

- 02 v v T 02 -1
—KunsePQ Kuynse — U_gKMMSEp,q/ <H0Hé{ + U—;)I) , (4.35)

S S

resultando em uma definigdo mais compacta para o par (P, Q), como se segue:

2
Os

o2 o2 \ ! . o? o
P = [_U (HgHO + —;’I) P —KuyuseP — —gKMMSEp/] )
o g Mx5
T

- ° - (4.36)
02 kay o 0-2 T ~
s s Mx5
Observagao 6. Note que, quando 02/0? — 0, tem-se que
P == |:OM><2 - Halp OMX1i|M><5 9 (437)
Q = |HVH"Q H'Q (H)Hq| . (438)

de forma que PQ” = (—H;'P)(H;7Q)”. Se esse resultado for comparado com o
resultado da Proposi¢ao Bl do Capitulo B, é possivel verificar que o par gerador de
deslocamento (P, Q) corresponde a uma matriz t-bezoutiana e pode ser reduzido a
(—H;'P,H;7Q) € CM*2 x CM*2 quando 02/02 — 0, isto é, as solucoes MMSE e
ZF sao as mesmas neste caso.

Portanto, utilizando o resultado da Observacao Bl do Capitulo Bl e considerando

que <p7£777) = (07 17 _1)7 tem-se que

m=0 >

5

1 s s
Kanse = 5 Wi | D Dp, W (diag{e’i"}J5J) WD, | Wiidiag{e /™ 15
r=1

(4.39)
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Figura 4.5: Solugao MMSE utilizando DFT de um transceptor multiportadoras com
redundancia minima: DFT-MMSE-MC-MRBT.
com (P,Q) = (—VMWuyP, VMW diag{e"} )07 1Q), P = [p1 -~ Ps] e
Q=[a - &l

Os pares geradores de deslocamento (P, Q) € CM*2x CM*2 ¢ (P!, Q') € CM*2 x
CM*2 g0 facilmente encontrados através da equagao (BH). Além disso, nao ¢é dificil
verificar que p’ =[1 0 --- 0] eq =[00 --- —2].

Assim, no caso de uma transmissao multiportadoras, é possivel definir respecti-

vamente as matrizes de transmissao e recep¢ao por

Fo = Wi, (4.40)

5
1 s s
Go = 5 | > Dp Way (ding{e’F™})/5}) WasDg, | Wiidiag{e 7 Fm 1)) (4.41)
r=1

para que se obtenha a solugao MMSE linear.

Note que o processo de equalizacao da solucao MMSE linear requer quase o
mesmo tempo de processamento da solucao ZF, uma vez que as estruturas dos
receptores sao muito similares, sendo possivel tirar vantagem da estrutura paralela
intrinseca. Conforme fica claro na Figura a solucao MMSE possui cinco ramos
paralelos, no lugar de apenas dois ramos como na solugao ZF (vide Figura ETI).

O problema de projeto do equalizador no caso MMSE parece ser um pouco
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mais complicado do que no caso ZF. Este problema se resume a resolver 5 x 2 = 10
sistemas de equagoes (no lugar de apenas quatro como na solugao ZF). Neste caso,
o algoritmo de V. Pan [37] ndao pode ser aplicado diretamente para a solugao de tais
sistemas, pois as matrizes envolvidas nao sao de Toeplitz. Este é um tépico para
pesquisas futuras que foge do escopo da presente dissertagao, mas é muito provavel
que haja um algoritmo que consiga resolver tais sistemas com complexidade as-
sintética O(M log M ) pois todas as matrizes envolvidas sao resultado de operagoes

com matrizes de Toeplitz.

4.2.2 Sistemas Monoportadora Baseados em DFT

De forma andloga a Subsecao 2Tl é possivel projetar uma solugao MMSE para um
transceptor monoportadora com redundancia minima, utilizando somente matrizes
de DFT, de IDFT e matrizes diagonais. O sistema resultante é denominado DFT-

MMSE-SC-MRBT (do inglés, DFT-MMSE Single-Carrier Minimum Redundancy

Block Transceiver). Assim, definindo-se

Fo = Iy, (4.42)
5
1 .
G, = §Wﬁ > Dj Wy (diag{e’ " })2)) Wy Dg,
r=1
x W idiag{e /™M= 0, (4.43)

obtém-se a solucaio MMSE, onde os vetores p, e q, ja foram definidos na
Subsecao 21l O diagrama de blocos do DFT-MMSE-SC-MRBT pode ser fa-
cilmente inferido a partir das definicoes de Fy e Gy, juntamente com os diagramas

ilustrados nas Figuras EEQ e 221

4.2.3 Sistemas Multiportadoras Baseados em DHT's

Nesta subsecao, sera considerado que a matriz matriz t-bezoutiana H 1 6 uma ma-
triz simétrica. Salvo essa observacao, o projeto multiportadoras de solu¢oes MMSE
baseadas em DHTSs é inteiramente andlogo ao projeto baseado em DFT. De fato,
o projeto é o mesmo até a definigdo do par gerador de deslocamento (P, Q) (vide
equacao (E36)) e, a partir de entdo, a diferenca passa a ser que os resultados ma-

tematicos utilizados aqui estao presentes na Se¢ao B4, e ndo na Segao como
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anteriormente.

Note que, quando Hy é uma matriz simétrica, entao Hy = JHyJ é também
uma matriz centro-simétrica, implicando que Kynysg = JKyvsgd é uma matriz
centro-simétrica (embora nao seja necessariamente simétrica — vide equagao (E20)),
de forma que as hipdéteses do Teorema Bl da Secao sao satisfeitas.

Assim, é possivel projetar uma solugao MMSE para um transceptor multiporta-
doras com redundancia minima, utilizando matrizes de DHT's e matrizes diagonais.
O sistema proposto é denominado DHT-MMSE-MC-MRBT (do inglés, DHT-MMSE
MultiCarrier Minimum Redundancy Block Transceiver). Esse sistema é caracteri-

zado pelas seguintes matrizes de transmissao e recepcao, respectivamente:

Fo = Hu, (4.44)
M 5
G, = 7<;D§T’HH'HWD@> Hyy, (4.45)

com (P,Q) = (Hi(—=P4 +JP_), Hm(—Q+ + Q-)), P = (P £J'P)/2, Q1 =
(Z_1Q+J'Z_1Q)/2,P=[p1 --- Ps] e Q=[aqs --- G5]. O diagrama de blocos
do DHT-MMSE-MC-MRBT também pode ser inferido a partir das definicoes de F

e Gy, juntamente com os diagramas ilustrados nas Figuras ed3d

4.2.4 Sistemas Monoportadora Baseados em DHT's

Analogamente a Subsecao ELZ3] é possivel projetar uma soluggo MMSE para um
transceptor monoportadora com redundancia minima, utilizando somente matrizes
de DHT's e matrizes diagonais. O sistema resultante é denominado DHT-MMSE-SC-
MRBT (do inglés, DHT-MMSE Single-Carrier Minimum Redundancy Block Trans-

cetver). Assim, tem-se que

Fo = I, (4.46)
M 5
Gy = ZMm (Z Df,r'HH’HIVDqT> Hrv, (4.47)
r=1
onde, novamente, os vetores p, € G, ja foram definidos na Subsecao EEZ3. Analoga-
mente aos demais casos, o diagrama de blocos do DHT-MMSE-SC-MRBT pode ser

facilmente inferido a partir das definicoes de Fy e Gy, juntamente com os diagramas

ilustrados nas Figuras EEH e B4
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4.3 Principais Contribuicoes

Este capitulo tratou dos projetos de transceptores multicanais fixos e sem memoéria
com redundancia minima. Os projetos propostos basearam-se nas solucoes ZF
e MMSE para sistemas multiportadoras e monoportadora. Foram propostos
oito transceptores originais com base nas decomposicoes das matrizes envolvidas
utilizando-se apenas matrizes de DFT, de IDFT, de DHTs e matrizes diagonais.
Os transceptores propostos sao: DFT-ZF-MC-MRBT, DFT-ZF-SC-MRBT, DHT-
ZF-MC-MRBT, DHT-ZF-SC-MRBT, DFT-MMSE-MC-MRBT, DFT-MMSE-SC-
MRBT, DHT-MMSE-MC-MRBT e DHT-MMSE-SC-MRBT.

Cabe ressaltar que o método desenvolvido para a determinacao do par gerador
de deslocamento da solugao MMSE foi uma proposta original (no melhor do conhe-

cimento do autor) que nao foi fruto de modificagdes em resultados da literatura.
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Capitulo 5

Simulacoes de Sistemas

Transceptores

Neste capitulo, serao apresentados os resultados de alguns exemplos simulados em
computador com o intuito de verificar o desempenho dos transceptores propostos
em relagao aos sistemas OFDM e SC-FD padraes.

Para isso, serdo testados dois cendrios diferentes. O primeiro cenario (Se¢ao BI)
corresponde a um teste artificial em que os sinais sao transmitidos por canais de
Rayleigh aleatorios, os quais nao seguem um padrao pré-definido de atrasos e de
poténcias relativos entre os coeficientes do canal (em inglés, power-delay profile). No
segundo cendrio, utilizou-se um canal pratico do tipo ADSL (do inglés Asymmetric
Digital Subscriber Line) para as simulagoes (SegaoB2)). As consideracoes finais deste

capitulo sao tracadas na Secao B3

5.1 Transmissao em Canais de Rayleigh
Aleatorios

Neste primeiro exemplo, sao transmitidos 200 blocos contendo cada um M = 32
simbolos BPSK (sem levar em consideragdo os elementos de redundéancia). Os
parametros utilizados para a comparacao dos sistemas sao a taxa de erro de bits
(BER) e a taxa de transmissao efetiva (throughput). Tais parametros sao calcu-

lados utilizando-se o método de Monte-Carlo por meio de 10.000 simulagoes. Foi
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considerada a seguinte definicao para o calculo do throughput:

M
Throughput = a————(1 — BER)f, bps, 5.1
roughput = a5 ( )fs bps (5.1)

em que « é o numero de bits exigidos para a representacao de um simbolo da cons-
telacao C utilizada na transmissao, K é a quantidade de redundancia inserida no
transmissor e f, é a frequéncia de amostragem. Além disso, assume-se também que
a taxa de amostragem associada aos simbolos é f; = 1,0 MHz e que o canal através
do qual os sinais sao transmitidos trabalha na mesma taxa de amostragem.

Neste exemplo, busca-se ilustrar uma aplicacao cuja restricao em relagao a atra-
sos seja predominante. Além disso, assume-se também que o canal modela um
ambiente extremamente dispersivo. Assim, a resposta ao impulso do modelo de ca-
nal (complexo) é longa, sendo sua ordem dada por L = 30. Tanto a parte real como
a parte imaginaria sao realizagoes de processos estocédsticos gaussianos brancos, com
média zero e independentes. Todos os taps do canal possuem a mesma poténcia
média e o canal é sempre normalizado, ou seja, E[||h|2] = 1. Uma nova realizagao
do canal é gerada para cada uma das dez mil simulagoes. Devido a aleatoriedade
na escolha dessas realizagoes, ¢ muito provavel que a quantidade de zeros congruos
do canal seja menor do que o comprimento da redundancia, garantindo-se, assim,
a existéncia de solucoes ZF. No caso da transmissao utilizando-se DHTs, optou-se
por gerar os canais ja simétricos para que a condi¢ao de simetria da matriz efetiva
de canal fosse satisfeita.

A definigao de razao sinal-ruido (SNR, do inglés Signal-to-Noise Ratio) adotada
nas simulagoes ¢é a razao entre a poténcia média de um simbolo do sinal transmitido
(sinal de entrada do canal) e a poténcia média do ruido aditivo na entrada do
receptor.

Os sistemas utilizados na transmissao sao os tradicionais ZP-OFDM e ZP-SC-
FD, além dos sistemas propostos, a saber: DFT-MC-MRBT, DFT-SC-MRBT,
DHT-MC-MRBT e DHT-SC-MRBT. Para cada um desses sistemas utilizam-se as
solucoes ZF e MMSE. O ZP-OFDM e ZP-SC-FD foram escolhidos porque possuem
um modelo mais préximo dos sistemas propostos, ja que estes utilizam a adi¢ao de

zeros como redundancia.
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Figura 5.1: BER wversus SNR para canais de Rayleigh aleatérios (transceptores
baseados em DFT).

5.1.1 Sistemas Baseados em DFT

A Figura Bl mostra o desempenho em termos de BER dos transceptores propos-
tos em comparacao com o OFDM e o SC-FD. E possivel verificar, neste caso em
particular, que o sistema proposto DET-MMSE-MC-MRBT possui um desempenho
melhor do que a sua contraparte, MMSE-OFDM, o qual obteve exatamente o mesmo
desempenho do ZF-OFDM. E possivel verificar também que os sistemas propostos
monoportadora e multiportadoras do tipo ZF possuem praticamente o mesmo de-
sempenho em termos de BER, mas isso nao ocorre com os mesmos sistemas do tipo
MMSE, em que o transceptor monoportadora obteve um resultado muito melhor
do que o multiportadoras. Por outro lado, esta figura indica que, com exce¢ao do
DFT-MMSE-MC-MRBT, os sistemas propostos nao obtiveram o sucesso desejado
em se tratando de BER. Porém, ao se considerar o efeito da BER na taxa de trans-
missao efetiva de dados, obtém-se um outro cenario em que os sistemas propostos
se destacam (vide Figura B.2).

A Figura mostra um resultado favoravel aos sistemas propostos principal-
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Figura 5.2: Throughput versus SNR para canais de Rayleigh aleatoérios (transcepto-
res baseados em DFT).

mente devido as escolhas para M e L. Com efeito, embora os sistemas propostos
tenham obtido um desempenho pior em termos de BER (com excecdo do DFT-
MMSE-MC-MRBT), o fato deles utilizarem apenas L/2 = 15 zeros para redundancia
no lugar de L = 30 zeros faz com que a razao M /(L + K) seja maior no caso dos
transceptores propostos do que nos transceptores tradicionais, aumentando, assim,
suas taxas de transmissao. Porém, deve ser ressaltado que, nas aplicagoes em que
M > L, os sistemas OFDM e SC-FD sao solucoes mais adequadas.

Voltando a discussao do desempenho em termos de BER, os resultados obtidos
pelos transceptores propostos do tipo ZF podem ser explicados com base no niimero
de condicionamento das matrizes efetivas de canal. De fato, no caso ZF monoporta-
dora, por exemplo, o problema a ser resolvido ¢ Hys = Hys + v, cuja solugao pode
ser obtida multiplicando-se ambos os membros da equagio por Hy'.

Sabe-se que o numero de condicionamento associado a matriz Hy é dado por

c = ||Ho|/||Hy ||, para uma dada norma de matriz previamente fixada || - ||. Além
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disso, dado que v # 0, tem-se que [41]:

Is =8l vl
sl = [[Hos|i

(5.2)

No transceptor ZF-SC-FD, Hy é uma matriz circulante, enquanto que no DFT-
ZF-SC-MRBT ¢é uma matriz de Toeplitz. Conforme foi observado durante as si-
mulacoes, para quase todos os 10.000 canais gerados, o nimero de condicionamento
da matriz circulante correspondente a uma determinada realizacao do canal foi me-
nor do que o numero de condicionamento da matriz de Toeplitz correspondente a
mesma realiza¢do. Segundo a equagao (.2), isso implica que a matriz de Toeplitz
tem um potencial maior para dar ganhos indevidos de ruido do que a matriz circu-
lante. De fato isso aconteceu em aproximadamente 19% do total de canais gerados.
Caso tais canais que geram matrizes de Toeplitz mal-condicionadas sejam despreza-
dos, levando-se em consideracao apenas os canais cujo nimero de condicionamento
da matriz de Toeplitz associada seja no maximo seis vezes maior do que o nimero
de condicionamento da matriz circulante associada, entao é possivel obter um de-
sempenho melhor em termos de BER (especialmente para valores altos de SNR)
e de throughput para os transceptores propostos do tipo ZF, conforme ilustram as
Figuras el

Uma importante observacao final é que o niimero de condicionamento da matriz
de Toeplitz efetiva de canal pode ser modificado apropriadamente utilizando-se um
pré-equalizador no dominio do tempo (TEQ, do inglés Time-domain EQualizer).

Isso ficara mais claro na Secao B2

5.1.2 Sistemas Baseados em DHTSs

As Figuras e contém os resultados das simulagoes similares as realizadas
na Subsecao BTl Neste caso, os canais ja foram gerados simétricos e nao foi
colocada nenhuma restricao quanto ao condicionamento das matrizes envolvidas.
Os resultados sao bastante similares aos casos dos transceptores baseados em DFT.
Percebe-se aqui que a grande vantagem dos sistemas propostos baseados em DHT's
quando comparados aos tradicionais OFDM e SC-FD sao suas maiores taxas de
transmissao que sao consequéncias diretas da utilizacao de redundancia minima

para transmissao fixa e sem memoria.
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Figura 5.3: BER versus SNR para canais de Rayleigh aleatérios com restrigao (trans-

ceptores baseados em DFT).

Uma vez que o condicionamento da matriz de Toeplitz de canal independe das
matrizes de transmissao e de recepcao, entao os sistemas do tipo ZF propostos
também sofrem com o ganho indevido de ruido. Mais uma vez, levando-se em con-
sideragao apenas os canais simétricos que nao deem um ganho de ruido exarcebado
(quando comparado ao ZF-OFDM e ZF-SC-FD), o que equivale a, aproximada-

mente, 85% dos canais, obtém-se os resultados ilustrados nas Figuras 5.7 e

5.2 Transmissao em Canal ADSL

Nesta secao, serao utilizados exemplos de transmissao que utilizam um canal pratico
ADSL. Este canal é representado pela aproximacao FIR com 93 coeficientes da
seguinte resposta ao impulso [42]:

0,122 — 0,1
272 —1,5271 40,54

H(z) = (5.3)

Assume-se que a taxa de amostragem do canal é f, = 1,0 MHz. Sao transmitidos
2.000 blocos de dados, cada um deles contendo M = 128 simbolos QPSK (descon-

siderando os elementos nulos utilizados para intervalo de guarda). Novamente, as
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Figura 5.4: Throughput versus SNR para canais de Rayleigh aleatérios com restrigao

(transceptores baseados em DFT).

figuras de mérito sao a BER e o throughput, assim como foi adotado na Secao Bl
Considera-se também que os simbolos trabalham na mesma taxa de amostragem do

canal.

5.2.1 Sistemas Baseados em DFT

Nas aplicacoes que empregam os sistemas OFDM e SC-FD e que estejam sujeitas
a fortes restricoes de atraso além de, simultaneamente, estarem submetidas a am-
bientes muito dispersivos, ¢ mandatoria a utilizacao de um pré-filtro na entrada do
receptor (em inglés, front-end prefilter) com o intuito de reduzir o tamanho da res-
posta ao impulso equivalente do canal, viabilizando, assim, o uso de um intervalo
de guarda menor [43].

Assumindo-se uma tal aplicacao e buscando-se uma comparacao mais justa em
termos de throughput entre os sistemas propostos e os sistemas OFDM e SC-FD,
optou-se por projetar um pré-filtro FIR de ordem 64, considerando uma SNR fixa
em 30 dB para este projeto. O método utilizado neste projeto foi o UTC-MMSE (do

inglés, Unit-Time Contraint MMSE) [43] e o comprimento da resposta ao impulso
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Figura 5.5: BER wversus SNR para canais simétricos de Rayleigh aleatérios (trans-

ceptores baseados em DHTSs).

do canal equivalente resultante (TIR, do inglés Target Impulse Response) foi fixado
para L/2 + 1 = 47, de forma que a quantidade de redundancia utilizada em todos
os sistemas é L/2.

Além do pré-filtro para encurtamento de canal utilizado nos sistemas OFDM e
SC-FD, utilizou-se também um pré-filtro nos sistemas propostos com o intuito de
fazer com que a matriz de canal de Toeplitz equivalente fosse simétrica, ja que,
durante as simulagoes, observou-se que tal matriz possui um ntumero de condicio-
namento mais apropriado de forma a diminuir o ganho indevido de ruido. Assim,
conforme feito anteriormente, o pré-filtro foi projetado utilizando-se o método UTC-
MMSE, objetivando um TIR de comprimento L + 1 = 93 (ou seja, o comprimento
da TIR é o mesmo do comprimento original do canal), mas acrescentando-se uma
restricao quanto a simetria do canal. O leitor interessado em saber sobre as modi-
ficagoes que devem ser inseridas no projeto UTC-MMSE de forma a acrescentar a
restri¢do de simetria pode consultar as referéncias [40] e [44].

A Figura ilustra a magnitude da resposta em frequéncia do canal original,

a magnitude da resposta em frequéncia do canal equivalente apds o encurtamento,
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Figura 5.6: Throughput versus SNR para canais simétricos de Rayleigh aleatérios

(transceptores baseados em DHTS).

o qual é empregado nos sistemas OFDM e SC-FD, e a magnitude da resposta em
frequéncia do canal equivalente simétrico que é utilizado nos sistemas propostos
MC-MRBT e SC-MRBT.

A Figurab T exibe o desempenho em termos de BER para todos os sistemas pro-
postos baseados em DFT, bem como para os sistemas OFDM e SC-FD. E possivel
verificar que todos os sistemas propostos obtiveram um desempenho ligeiramente
melhor do que os sistemas usuais para ambos os casos, ZF e MMSE. Além disso,
embora as quantidades de redundancia inseridas pelos dois sistemas sejam a mesma,
os sistemas propostos possuem um desempenho superior em termos de taxa de trans-
missao (vide Figura B.10]) devido as suas superioridades em relagao a BER.

Além desse experimento, foi realizado outro tipo de simulagao em que, no lu-
gar de utilizar o pré-filtro dos transceptores propostos apenas para tornar o canal
equivalente simétrico, optou-se por fazer o encurtamento do canal para o compri-
mento /24 1 = 47, mantendo-se também a restri¢ao quanto a simetria da TIR. A
Figura mostra uma comparagao entre a magnitude da resposta em frequéncia

do canal original de comprimento L + 1 = 93 e dos canais encurtados assimétrico e
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Figura 5.7: BER wersus SNR para canais simétricos de Rayleigh aleatérios com

restricao (transceptores baseados em DHTS).

simétrico de comprimento L/2 4 1 = 47.

As Figuras e T4 contém os resultados em relacao a BER e a taxa de
transmissao deste exemplo. Mais uma vez, os transceptores propostos obtiveram
ligeira vantagem com relagao a BER e uma vantagem significativa com relagao ao
throughput pois, neste caso, a quantidade de redundancia inserida pelos sistemas

propostos foi de K = L/4 = 23 zeros.

5.2.2 Sistemas Baseados em DHTSs

Os dois exemplos da Subsecao BE2T] também foram realizados para os sistemas que
utilizam DHTs. As Figuras e contém os resultados quando os canais
ADSL utilizados possuem comprimento 47 para os sistemas OFDM e SC-FD, e
comprimento 93 para os sistemas MC-MRBT e SC-MRBT (vide Figura B9). As
FigurasbIle apresentam os resultados obtidos quando, no lugar de uma TIR

simétrica de comprimento 93, utiliza-se uma TIR simétrica de comprimento 47.
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Figura 5.8: Throughput versus SNR para canais simétricos de Rayleigh aleatérios

com restrigao (transceptores baseados em DHTS).
5.3 Consideracoes Finais

Este capitulo apresentou os resultados de simulacoes dos oito transceptores pro-
postos que utilizam redundancia minima. Com base nos resultados, foi possivel
constatar que, para alguns tipos de canais, os transceptores propostos permitem
um alto ganho de ruido, especialmente os transceptores do tipo ZF. Porém, quando
tais canais (menos de 20% do total gerado nas simulagoes apresentadas aqui) nao
sao levados em consideracao, € possivel obter um desempenho melhor em termos de
BER. A grande vantagem dos sistemas propostos ficou evidenciada nas simulagoes,
a saber: o significativo ganho de taxa de transmissao efetiva. E claro que, esse
ganho depende da razao entre o comprimento do bloco de dados sem redundancia e
o comprimento do bloco de dados transmitidos (ja com redundancia).

Os sistemas propostos se mostraram solugoes promissoras nas aplicagoes em que
se tenham restrigoes grandes sobre o atraso de processamento e experimentem canais

cuja resposta ao impulso seja longa.
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Figura 5.9: Magnitude da resposta em frequéncia dos canais original, assimétrico e

simétrico, respectivamente.
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Figura 5.10: BER wversus SNR para um canal ADSL com pré-filtragem (transcep-
tores baseados em DFT). O OFDM e o SC-FD utilizam um canal equivalente de
comprimento 47 e os sistemas propostos utilizam um canal equivalente simétrico de

comprimento 93.
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Figura 5.11: Throughput versus SNR para um canal ADSL com pré-filtragem (trans-
ceptores baseados em DFT). O OFDM e o SC-FD utilizam um canal equivalente de
comprimento 47 e os sistemas propostos utilizam um canal equivalente simétrico de

comprimento 93.
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Figura 5.12: Magnitude da resposta em frequéncia dos canais original, assimétrico

e simétrico com encurtamento, respectivamente.
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Figura 5.13: BER wversus SNR para um canal ADSL com pré-filtragem (transcep-
tores baseados em DFT). O OFDM e o SC-FD utilizam um canal equivalente de
comprimento 47 e os sistemas propostos utilizam um canal equivalente simétrico de

comprimento 47.
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Figura 5.14: Throughput versus SNR para um canal ADSL com pré-filtragem (trans-
ceptores baseados em DFT). O OFDM e o SC-FD utilizam um canal equivalente de
comprimento 47 e os sistemas propostos utilizam um canal equivalente simétrico de

comprimento 47.
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Figura 5.15: BER wversus SNR para um canal ADSL com pré-filtragem (transcep-
tores baseados em DHTs). O OFDM e o SC-FD utilizam um canal equivalente de
comprimento 47 e os sistemas propostos utilizam um canal equivalente simétrico de

comprimento 93.
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Figura 5.16: Throughput versus SNR para um canal ADSL com pré-filtragem (trans-
ceptores baseados em DHTs). O OFDM e o SC-FD utilizam um canal equivalente
de comprimento 47 e os sistemas propostos utilizam um canal equivalente simétrico

de comprimento 93.
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Figura 5.17: BER wversus SNR para um canal ADSL com pré-filtragem (transcep-
tores baseados em DHTs). O OFDM e o SC-FD utilizam um canal equivalente de
comprimento 47 e os sistemas propostos utilizam um canal equivalente simétrico de

comprimento 47.
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Figura 5.18: Throughput versus SNR para um canal ADSL com pré-filtragem (trans-
ceptores baseados em DHTs). O OFDM e o SC-FD utilizam um canal equivalente
de comprimento 47 e os sistemas propostos utilizam um canal equivalente simétrico

de comprimento 47.
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Capitulo 6

Conclusoes e Trabalhos Futuros

Nesta dissertagao, foram propostas solugoes efetivas para transceptores fixos e sem
memoéria que utilizam redundancia minima. Tais transceptores foram deduzidos
através de projetos dos tipos ZF e MMSE, usando apenas matrizes de DFT, de
IDFT e matrizes diagonais, ou, ainda, matrizes de DHT's e matrizes diagonais (vide
Capitulo Hl). Esta caracteristica fez com que os novos transceptores sejam compu-
tacionalmente eficientes.

A abordagem adotada aqui foi baseada nas propriedades de matrizes estruturadas
utilizando-se os conceitos de operadores de deslocamento de Sylvester e de Stein.
Tais conceitos exploram as propriedades estruturais de matrizes que tipicamente
aparecem nas representagoes matriciais de canais de comunicacao (vide Capitulo B),
tais como matrizes de Toeplitz, de Vandermonde, de Bézout e de Cauchy (vide
CapituloBl). Ao utilizar propriedades adequadas dos operadores de deslocamento, foi
possivel deduzir novas representacoes de bezoutianos generalizados, as quais foram a
principal ferramenta para alcancar as solugoes propostas para transceptores em bloco
multiportadoras e monoportadora requerendo redundancia minima (cuja quantidade
¢ dada pela metade da ordem do modelo FIR de canal).

As simulagoes mostraram que, com algumas pequenas restrigoes, os transcepto-
res propostos possuem desempenho comparavel aos transceptores usuais, tais como
OFDM e SC-FD, em relacao a taxa de erro de bit, mantendo, simultaneamente, uma
complexidade computacional competitiva para o processo de equalizacao, O(nlogn).
A principal caracteristica dos transceptores propostos esta no fato de possuirem uma

taxa de transmissao efetiva de dados substancialmente maior do que os sistemas usu-
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ais, especialmente para canais longos (vide Capitulo H).
Este trabalho é apenas um ponto de partida para intimeros outros trabalhos,

dentre os quais se destacam os seguintes topicos:

e Buscar utilizar outros tipos de transformadas reais para o projeto de trans-
ceptores multicanais fixos e sem memédria. Um bom ponto de partida seria

utilizar uma abordagem similar a descrita em [T9;

e Verificar o desempenho dos transceptores propostos em ambientes com ruido
colorido. E possivel que o projeto mais elaborado dos bancos de filtros de
analise e sintese deem origem a transceptores mais robustos a tais interferéncias

que muitas vezes ocorrem em situagoes praticas [45];

e Verificar o desempenho dos transceptores propostos quando o CFO ¢ levado

em consideracao no modelo de comunicacao;

e Desenvolver métodos praticos e otimizados para a estimacao de canal nos

sistemas propostos;

e Desenvolver um algoritmo super-rapido que resolva o problema de projeto do

equalizador no caso dos sistemas provenientes da solugao MMSE;

e Desenvolver solugoes MMSE que sejam t-bezoutianos, no lugar de bezoutianos
generalizados. A motivacao para esse estudo é que, no caso do OFDM e SC-
FD, as solugoes ZF e MMSE possuem exatamente a mesma estrutura. Isso nao
ocorreu nos algoritmos desenvolvidos aqui, pois a solugao ZF baseia-se em t-
bezoutianos enquanto que a MMSE, em bezoutianos generalizados. E possivel
que a solucao MMSE restrita a t-bezoutianos possua um desempenho seme-
lhante a MMSE linear genérica, podendo ser mais simples do ponto de vista
computacional. Este trabalho pode ser realizado utilizando-se os resultados

sobre cdlculo diferencial de matrizes estruturadas presentes em [46] e [A7];

e Desenvolver transceptores rapidos com redundancia reduzida, no lugar de re-
dundancia minima. Alguns estudos mostram que a quantidade de redundancia
tem relagao direta com o desempenho em termos de BER [8], [27]. Assim,

é natural que se busquem solugoes super-rapidas para sistemas transceptores
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multicanais que trabalhem com redundancia reduzida, no lugar de algo mais

pretencioso como redundancia minima;

Aplicar o conhecimento acumulado durante o projeto de transceptores fi-
x0s e sem memoria em projetos de transceptores variantes no tempo e com
memoria [27], [7]. Um ponto de partida seria verificar se as solugoes expressas
no Teorema [l do Capitulo B, as quais sao parametrizadas por escalares & e 7
podem servir como base para solugoes de transceptores variantes no tempo,

através da simples variacao de tais escalares.

Durante a defesa desta dissertagao foi ressaltada a existéncia de trabalhos

relacionados aos desenvolvidos aqui [49], [B0].

A referéncia [49] nao trata do problema de equalizagao, mas sim, do problema
de estimacao de canal para sistemas em bloco que utilizam redundancia L
(ou seja, nao sao sistemas de redundancia minima). Deve ser ressaltado que,

[49], ha um resultado sobre a decomposi¢ao de t-bezoutianos hermitia-
nos utilizando-se matrizes de DFT e matrizes diagonais sem a necessidade
de extensao com zeros. O resultado desta dissertacao é mais geral do que o
de [9] pois a decomposicao refere-se a bezoutianos generalizados sem a ne-
cessidade de extensao com zeros. A solu¢ao MMSE apresentada em [49] é um
caso particular que usa o fato de a matriz de Toeplitz (H) em questao ser
uma matriz de convoluc¢io, fazendo com que (HH + 02 /021) seja uma matriz
de Toeplitz. Isso implica que a decomposicao de t-bezoutianos hermitianos
presente em [49] pode ser aplicada sem problemas. No caso de sistemas com
redundancia minima, porém, (HoHY + 02/02I) nao é de Toeplitz, o que fez
com que se utilizem decomposicoes de bezoutianos generalizados tais quais as

desenvolvidas nesta dissertacao.

A referéncia [b0] ndo trata de sistemas com redundancia minima. Além disso,
ela s trata o caso de sistemas monoportadora. A principal ideia presente
em [50] é simplificar o transceptor através da aproximacao da matriz HH* por
uma matriz circulante, em que H é uma matriz de convolugao, com o intuito
de utilizar a decomposicao espectral simples de matrizes circulantes. Ou seja,

em [B0] ndo é desenvolvida uma decomposi¢ao exata utilizando DFTs para
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a matriz de equalizagao resultante da solucao MMSE. Um possivel trabalho
futuro é tentar aplicar os conceitos presentes em [5()] sobre tal aproximacao

nos sistemas com redundancia minima.
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