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Este trabalho propoe o uso de fungoes e espacos de Hermite para a molda-
gem de pulsos para uso em comunicac¢oes em banda ultra-larga (Ultra-wideband —
UWB). E mostrado que o uso de formas de onda projetadas por meio desta técnica
possibilita vantagens como a ortogonalidade de conjuntos de pulsos para esque-
mas de modulagao M-arios baseados na forma do sinal, ou ainda a compatibilidade
espectral para atender a restrigdes de 6rgaos reguladores, como a FCC (Federal
Communications Commission — Comissao Federal de Comunicagdes dos EUA). O
desempenho de novos pulsos e esquemas de modulagao propostos foi avaliado por

simulagoes, comprovando a eficidcia da técnica apresentada.
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This work proposes the use of both Hermite functions and spaces for Ultra-
wideband pulse shaping. It is shown that this framework bears some advantageous
features, such as ortogonality of waveforms, for accomplishing pulse-shape-based
M-ary modulation schemes, and spectral compatibility to fulfil regulating agencies
requirements, as those from FCC (Federal Communications Commission). The
performance of several proposed pulses and modulation schemes was evaluated

through computer simulations, proving the effectiveness of the technique presented.

vi



Sumario

Introducao
1.1 Histérico . . . . . . . . .

1.2 Contribuicoes e Organizagao da Tese . . . . . . . .. .. . ... ...

Representacao de Sinais nos Espacos de Hermite

2.1 Introducao . . . . . . . ...

2.2 Fungoes de Hermite . . . . . . . . . ... oL

2.3 Espacos de Hermite . . . . . . . . . .. ... ... ... ... ...
2.3.1 Pulsos Hermiteanos . . . . . . . ... ... ... ... .....

2.4 Conclusao . . . . . .,

Conjuntos de Pulsos Hermiteanos Ortogonais

3.1 Imtroducao . . . . . . . . .

3.2 Procedimento de Busca de Conjuntos
Ortogonais . . . . . . . . . . .
3.2.1 Procedimento Geral . . . . . . .. ... ... ...
322 Exemplocom M =3 . ... ... ... .. ... ... ...
3.2.3 Obtengao de um Conjunto de Quatro Pulsos Ortogonais

3.3 Conclusao . . . . . .

Projeto de Pulsos hermiteanos para Compatibilidade Espectral —

Moldagem hermiteana

4.1 Introducao . . . . . . . . ..
4.2 Método Flexivel para Projeto de Pulsos de Espectro Restrito . . . . .
4.3 Par Simétrico de Ordem 5 . . . . . . . . . ...
4.4 Conjunto Quadruplo de Ordem 9 . . . . . . ... ... ... .....

vii



4.5 Conclusao . . . . . . 41

5 Novas Formas e Esquemas de Modulacao baseados em Conjuntos

de Pulsos Hermiteanos Ortogonais 43
5.1 Introducao . . . . . . . . . .o 43
5.2 Técnicas Basicas de Modulacao . . . . . . ... ... ... ... ... 44
5.2.1 Modulacao por Amplitude de Pulso . . . . . . ... ... ... 44
5.2.2  Modulagao por Posicao de Pulso. . . . . . . .. ... ... .. 45
5.2.3 Modulagao por Formato de Pulso . . . . . ... ... .. ... 46
5.2.4 Miultiplo Acesso por Modulacao Temporal . . . . ... . ... 47

5.3 A Ortogonalidade em Modulacao de Pulsos . . . . . . ... ... ... 48
5.3.1 Importancia . . . . . . . . . ... ... 48
5.3.2 Ortogonalidade em PPM . . . . . ... ... ... .. ..... 50
5.3.3 Ortogonalidade em Formas de Onda . . . . . ... ... ... 51

54 PPM Quaternario . . . . . . . . . . ... 52
5.5  Modulagao por Formato de Pulso - PSM . . . . ... ... ... ... 53
5.6 Modulacao por Amplitude e Formato de Pulso - PASM . . . . . . .. 55
5.7 Conclusao . . . . . . . . 56
6 Simulacoes e Resultados 57
6.1 Introducao . . . . . . . . ... 57
6.2 Canal Aditivo Gaussiano . . . . . . . . .. ... 57
6.2.1 Interpretacao e Andlise . . . . . . .. .. ... ... L. 58

6.3 Canal com Multipercursos . . . . . . .. ... .. ... ........ 62
6.3.1 Gerador de Canal Multipercurso . . . . . . .. ... ... ... 62
6.3.2 Gerador de Dados Bindrios . . . . .. .. ... ... ... 66
6.3.3 Gerador de Formasde Onda . . . . . . . ... ... ... ... 66
6.3.4 Transmissao . . . . . . . ... Lo 72
6.3.5 Recepcao . . . . . .. 74
6.3.6 Resultados . . . . . . . . . ... 76

6.4 Conclusao . . . . . . . . . 84
7 Conclusoes 85
7.1 Resultados Alcancados . . . . . . . ... ... ... .. .. ... ... 85



7.2 Sugestoes de Pesquisas Futuras

Referéncias Bibliograficas

1X



Lista de Figuras

2.1

3.1
3.2
3.3
3.4

4.1
4.2
4.3

4.4

4.5

4.6

4.7

5.1

5.2

6.1
6.2

6.3

Trés primeiras funcoes de Hermite . . . . . . . . . .. ... ... ... 6
Trés pulsos ortogonais 6timos. . . . . . . . . . . ... ... 19
Espectros de freqiiéncia dos trés pulsos ortogonais propostos. . . . . . 20
Espectros de freqiiéncia dos quatro pulsos ortogonais. . . . . . . . .. 27
Quatro pulsos ortogonais 6timos. . . . . . . .. ... 28
Mascara espectral da FCC. . . . . . . . ... . ... ... ... .... 31
Pulso compativel com as regras da FCC-parte 15. . . . . . . . . . .. 34
Espectro de densidade de energia do pulso compativel com as regras

da FCC-parte 15. . . . . . . . . . . . . 35
Par ortogonal FCC-compativel . . . . . . .. .. ... ... ... ... 37
Espectro de densidade de energia do par ortogonal FCC-compativel . 38
Conjunto ortogonal quddruplo FCC-compativel: (a) wiy, (), (b)

Wap, (1), (¢) way (t) € (d) wag (1), oo oo 41
Densidade espectral de energia do conjunto FCC-compativel de ordem
P 42

Esquema de modulagao temporal com salto temporal pseudo-aleatério

para multiplo acesso e PPM para modulagao de dados . . . . . . .. 48
Correlacao cruzada entre pulsos defasadosde d . . . . . . .. . .. .. 51
Esquemas binarios PPM e PSM em canal AWG. . . . ... ... ... 59

Esquemas quaternarios PSM em comparacao com esquemas bindrios
em canal AWG. . . . . .. .. 60
Diversos esquemas de modulagao quaternaria comparados com PPM

e PAM binarias em canal AWG. . . . . . . . .. ... .. 61



6.4

6.5

6.6

6.7

6.8

6.9
6.10

Desempenho de diversos esquemas em canal CM2 a 10 Mbps. . . . . 77
Desempenho de diversos esquemas em canal CM2 em torno de 17,5 m 78
Desempenho de diversos esquemas com pulsos de A2 em canal CM2
al0Mbps . . . . . 79
Desempenho de diversos esquemas com pulsos de A3 em canal CM2
al0Mbps . . . . .. 80
Desempenho de diversos esquemas com pulsos de A2 e A3 em canal
CM4 a 100 Mbps . . . . . . . 81
Desempenho de diversos esquemas em canal CM4 em torno de 21 m . 82
Desempenho de esquemas com canais e taxas correspondendo a varios

nimeros de simbolos sobrepostos . . . . . ... 83

x1



Lista de Tabelas

6.1
6.2
6.3
6.4

Parametros dos modelos CM2e CM4 . . . . . .. .. ... ... ...
Nimero de simbolos sobrepostos - maximo e (médio) . . . . ... ..
Valores de &,/ Ny para canais CM2, usando pulsos de A3, em dB . . .
Valores de &,/ Ny para canais CM4, usando pulsos de A3, em dB . . .

xii



Capitulo 1

Introducao

1.1 Historico

Nos tltimos anos houve um interesse crescente nas Comunicacoes de Banda
Ultralarga (UWB — Ultra- Wideband), tanto da comunidade cientifica quanto da
industria, o que tem lhe proporcionado um rapido desenvolvimento. Esta classe
de comunicacoes sem-fio, originalmente se baseia na técnica de rddio por impulso
(Impulse Radio — IR), que constitui uma alternativa as técnicas usadas em sistemas
de radiocomunicagoes convencionais, das quais se distingue pela auséncia de uma
portadora senoidal. Nela, os sinais transmitidos sao impulsivos, ou seja, altamente
concentrados no tempo e apresentam, conseqiientemente, um amplo espalhamento
em seu espectro de freqiiéncia. O seu contetido espectral de alta freqiiéncia, sem
componente DC, possibilita a transmissao sem portadora de forma relativamente
simples.

O uso de pulsos para transmissao de ondas eletromagnéticas remonta aos
primordios das telecomunicagoes, no inicio do século XX, quando fisicos e engenhei-
ros usavam arcos voltaicos para gerar tais sinais para transmissao experimental de
dados, antes do advento dos geradores de ondas senoidais. Nessa época, o controle
e dominio da geracao desses sinais era extremamente dificil. Desde entao, e durante
a maior parte desse século, adotou-se predominantemente para radiocomunicacao a
chamada tecnologia de banda estreita, envolvendo a modulacao de uma portadora.

O desenvolvimento de radares na segunda metade do século passado propiciou

a tecnologia necesséria para gerar tais pulsos — de duracao na ordem de 1 ns —, o que



possibilitou o ressurgimento desta técnica. O novo interesse inicialmente se dirigiu
a aplicagoes militares, como imageamento, radar UWB e comunicagao furtiva (ou
encoberta). Nesta iltima, a motivacao foi o grande potencial de seguranga intrinseca
revelado pelas reduzidas probabilidades de detecao e interceptacao decorrentes da
curta duragao dos pulsos e de sua densidade espectral de poténcia (PSD — Power
Spectral Density) baixa e espalhada.

A técnica também se mostrou promissora para aplicacoes civis devido a varias
caracteristicas vantajosas: baixa poténcia exigida; alta taxa de transferéncia de da-
dos (até a ordem de 100 Mbps); capacidade para sistemas multiusudrios; disponibi-
lidade de tecnologia de baixa complexidade para gerar e receber os pulsos; possibi-
lidade de eliminar os efeitos indesejaveis (o desvanecimento ou fading) e ainda tirar
vantagem dos multiplos percursos (especialmente interessante para ambientes fecha-
dos — indoor— e de curtas distancias) e flexibilidade quanto & forma da PSD por meio
de modificagoes na forma dos pulsos. Na década de 1990, tecnologias e conceitos-
chave foram trazidos ao dominio ptublico e, simultaneamente, houve progressos em
tecnologias de componentes e subsistemas que possibilitaram aos sistemas UWB
tornarem-se comercialmente vidveis. Além disso, o boom tecnoldgico dessa década
abriu novos mercados e aplicacoes em potencial para sistemas UWB domésticos e
profissionais.

Como nao havia regulamentacao para alocacao de larguras de bandas da or-
dem de 1 GHz, os sistemas IR/UWB em pesquisa foram conceitualmente tratados
como quaisquer outras fontes de interferéncia para os sistemas convencionais estabe-
lecidos. Isto impos aos sinais UWB a necessidade de competir com uma variedade de
sinais interferentes e, ainda, de nao causar interferéncia sensivel nos demais sistemas.
Estas condi¢oes conduziram os sistemas civis aos mesmos requisitos exigidos dos sis-
temas militares ao visar a minimizagao das probabilidades de detegao/interceptagcao:
o conteudo espectral devia ser mantido no nivel minimo de poténcia necessario para
garantir a qualidade desejada. Dentro desse contexto foi concebido, na fase inicial
deste trabalho em [1], o projeto de conjuntos de pulsos com a unica condigdo de
ocuparem a mesma faixa de freqiiéncia sem, porém, se restringir a qualquer banda
especifica, beneficiando-se assim de uma PSD mais baixa proporcionada pela largura

de banda irrestrita.



Oportunamente, em 2002, a Comissao Federal de Comunicagoes dos Estados
Unidos da América (Federal Communications Commission — FCC) aprovou uma
resolucao permitindo transmissoes UWB dentro de méscaras espectrais especificadas
para sistemas de imageamento, radar veicular, medidas e comunicacoes de forma
nao-licenciada. Um dos efeitos dessa resolucao foi admitir a operagao de esquemas
UWB nao-impulsivos — baseados em portadoras continuas — desde que os requisitos
de largura de banda fracionéria e largura de banda minima sejam atendidos durante
todo o tempo. Estes requisitos determinam que um sinal é UWB se sua largura
de banda, delimitada pelos pontos de -10 dB, é igual ou superior a 500 MHz e sua
largura de banda fracionaria, definida como a razao entre a largura de banda e a
freqiiéncia central, é maior que 0,2.

A abertura para esquemas nao-impulsivos trouxe a cena UWB outros
métodos bem conhecidos em comunicagoes sem-fio convencionais como a Multi-
plexacdo por Divisao Ortogonal na Freqiiéncia (OFDM), o Multiplo Acesso por
Divisao no Cédigo Multiportadora (MC-CDMA), o Espalhamento de Espectro por
Salto em Freqiiéncia (FH-SS) e o Espalhamento de Espectro por Seqiiéncia Direta
(DS-SS). Estes métodos, operando com as taxas apropriadas, se apresentam como
técnicas alternativas para sistemas UWB ao lado da técnica original de Radio por
Impulso (IR).

Como conseqiiéncia importante da resolucao da FCC, o limite maximo de
densidade de poténcia de -41,3 dBm/MHz na janela de freqiiéncia de 3,1 a 10,6 GHz
para sistemas indoor e portateis confirmou a severa restricao de poténcia total,

concitando ao uso 6timo da banda disponivel.

1.2 Contribuicoes e Organizacao da Tese

A moldagem de pulso é um meio pratico e eficaz de se modificar a PSD do
sinal emitido de forma a compatibiliza-lo com as restricoes de érgaos reguladores.
Em acréscimo a vantagem de viabilizar a conformacgao espectral, a moldagem do
sinal pode, quando cuidadosamente projetada, proporcionar outras caracteristicas
vantajosas, como a curta duracao no tempo e a ortogonalidade dentro de conjuntos

de pulsos.



Neste trabalho ¢é introduzido, como contribuigao original [1], o conceito de
pulso hermiteano, baseado em espagos de Hermite, descritos no capitulo 2, de
maxima concentragao tempo-freqiiéncia, o que lhes garante as menores duracoes
para determinada largura de banda. Por serem combinagoes de funcoes de Hermite,
estas formas sao de facil obtencao pratica por meio das derivadas do pulso gaussiano.

Foi desenvolvido ainda neste trabalho o método detalhado no capitulo 3,
introduzido originalmente em [1], que conduz & obtengdo de conjuntos de pulsos
ortogonais. A extensao desse método para inclusao de restrigoes espectrais rigidas,
apresentadas em [2] e [3] como parte do desenvolvimento desta tese é explicada no
capitulo 4. Os conjuntos obtidos permitem sua utilizagdo nos novos esquemas de
modulac¢do aqui propostos [4], apresentados no capitulo 5. Os pulsos ortogonais
também podem ser usados com vantagens em sistemas multiusuarios, auxiliando no
acesso ao meio.

No capitulo 6 sao apresentadas simulacoes comparando diversos esquemas
e formas de pulso em canal aditivo gaussiano [4] e em canal com multipercurso,
para o qual foram detalhadamente estudados dois dos modelos definidos pelo grupo
de trabalho TEEE-802.15.4a, para canais residenciais e de escritorios, sem visada
direta. O capitulo 7 tece as conclusoes, acrescentando sugestoes para pesquisas

futuras relacionadas a este tema.



Capitulo 2

Representacao de Sinais nos

Espacos de Hermite

2.1 Introducao

Conjuntos de fungoes ortogonais sobre intervalos definidos surgem na re-
solugao de equacoes diferenciais parciais, particularmente das equacoes de Sturm-
Liouville. Dentre esses conjuntos podemos citar as fun¢oes de Bessel, de Legendre
e as de Hermite, bem como as baseadas nos polinomios de Tschebyscheff, Gegen-
bauer e Laguerre [5] [6]. Estes conjuntos contém um numero infinito de fungoes,
todas ortogonais entre si. A semelhanca do que ocorre com as séries de Fourier,
pode-se, sob certas condigoes, expandir uma funcao genérica em termos das fungoes
do conjunto. No caso dos conjuntos citados, isto é valido para todas as funcoes de
quadrado integravel — ou funcoes de energia finita. Em outras palavras, diz-se que
qualquer desses conjuntos formam uma base para o espago das fungoes de energia
finita, referido como espaco Ls.

Este espaco é um caso particular dos espagos lineares de sinais como definidos
por Hlawatsch [7], ou seja, -+++colegdes de sinais x(t) tais que, dados z(t) e
xo(t) pertencentes a colecao, qualquer combinagao linear ¢x1(t) 4 coxo(t) também
pertence a ela. Em Ly temos ainda que ||z]|* = (z,2) = [, [«(t)|*dt possui um valor
finito.

Nas sec¢Oes a seguir apresentaremos as fungoes de Hermite e os subespagos de

Ls para os quais estas fungoes formam uma base, os chamados espagos de Hermite,



que possuem a importante propriedade da maxima concentracao tempo x freqiiéncia
[7].

Na secao 2.3.1, motivados pela caracteristica fundamental dos sinais a que
comumente chamamos de pulsos — a energia finita —, conceituamos os pulsos hermi-
teanos, originalmente definidos no ambito deste trabalho de pesquisa [1], e exempli-

ficamos a representacao desses pulsos em termos da base dos espagos de Hermite.

2.2 Funcoes de Hermite

A figura 2.1 mostra algumas das primeiras funcoes de Hermite, dadas pela

férmula [5]:

0.8
0.5
0.4

0.z

Figura 2.1: Trés primeiras fungoes de Hermite

6—t2/2
blt) = H;“W (2.1)

onde H,(t) é o n-ésimo polinémio de Hermite, obtido recursivamente pelas férmulas:



Ho(t) = 1
Hi(t) = 2t

Hoyn(t) = 2tH,(t) — 2nH,_,(t) (n>1). (2.2)

As expressoes fechadas das primeiras fungoes de Hermite sao dadas a seguir:

Uo(t) = %6_t2/2; (2.3)
() = jtﬁ e 2, (2.4)
Pa(t) = 2t22?/7_1 e, (2.5)
wlt) = e .6
bty = HZDEHS e (2.7)

2

(e}

NZs

E interessante observar as Transformadas de Fourier das fungoes de Hermite,

que também possuem uma féormula recursiva, apresentada a seguir:

Wo(w) = e, (2.8)

25

Uy (w) = e, (2.9)

T ,/niﬂjw\pn(ww (), (2.10)

A transformada de Fourier de uma funcao de Hermite também pode ser

5

diretamente obtida de:

F{ta(®)} = 7" n(w) (2.11)
Ou seja, as fungoes de Hermite possuem a importante propriedade de serem
autofungoes da transfomada de Fourier.

Nota-se, da figura 2.1 ou da equacao (2.3), que 1y(t) corresponde a curva

de Gauss, chamada neste contexto de pulso gaussiano bésico. A funcao 14 (t) dada



pela equacao (2.4) constitui um pulso desde sempre muito usado em UWB — também
referido como pulso gaussiano ou de Rayleigh [8] — com a vantagem sobre ¢y(t) de
possuir nivel DC nulo.

O pulso de Rayleigh e o pulso formado por sua derivada sao os pulsos
mais utilizados em modelos de transmissoes UWB. O fato das fungoes de Hermite
relacionarem-se proximamente com estes pulsos e com o pulso gaussiano basico faz
com que eles sejam facilmente obteniveis por meio de derivadas deste tltimo.

Outra motivacao para o uso de funcoes de Hermite é a maxima concentragao
em tempo-freqiiéncia dos espagos de Hermite (ver segao 2.3), o que faz com que os
pulsos obtidos baseados nessas fungoes utilizem de maneira étima os recursos de
tempo e banda disponiveis. Isto significa que seu contetdo espectral nao serd mais

alto do que o estritamente necessario e sua duracao pode ser a minima possivel.

2.3 Espacos de Hermite

Conforme mencionado anteriormente, as funcoes de Hermite formam uma
base para Lg. Dentro deste espaco de dimensao infinita, podemos selecionar su-
bespacos de dimensao finita, contendo apenas um ntmero finito de fungoes de Her-
mite. Assim, o espago de Hermite N-dimensional é definido em [7] como o espago

gerado pelas N primeiras fun¢oes de Hermite

Hy = span{vy(t) g:_ol

O uso destes espagos é comum na teoria de andlise em tempo e freqiiéncia [7]
devido a sua propriedade de maxima concentracao de energia no dominio tempo-
freqiiéncia [9]. Este fato estd relacionado aos resultados de Daubechies [10], e a
concentragao de energia de uma fungao f(t) naquele dominio é verificada por meio

da medida da soma dos seus momentos de segunda ordem em tempo e freqiiéncia [11]:

/_ R f()Pdt + / T A F(W)Pde = (K 1) (2.12)

[e.e]

onde K é o operador diferencial de segunda ordem [11]:

(K 1)) = 27 = 5 10 (2.13)



Estabelece-se entdo o conceito segundo o qual [11] o subespaco X de Ly
de dimensao N de maior concentragao tempo-freqiiéncia é aquele que maximiza a
medida dada pela equacao (2.12) da fungao correspondente ao pior caso de sinal
nele contido. Prova-se que este subespaco corresponde ao espaco de Hermite de
dimensao N [11].

A fim de exemplificar a relagao de alguns sinais com os espagos de Hermite,
podemos verificar que os pulsos gaussianos usuais, obtidos das duas primeiras deri-

vadas da curva gaussiana e dados pelas equagoes

wg(t,0) = (t/o?) exp (2%2) (2.14)

welt,o) = LoD (‘tz) (2.15)

2mo? 202

onde o é um fator de escala de tempo, estao contidos no espaco de Hermite de

dimensao 3. De fato, o primeiro estd também totalmente contido no espago de

Hermite de dimensao 2.

2.3.1 Pulsos Hermiteanos

Os pulsos hermiteanos, ou pulsos de Hermite, de N-ésima ordem fo-
ram definidos no decorrer do desenvolvimento desta tese [1] como quaisquer sinais
contidos no espago de Hermite de dimensao N e podem, portanto, ser representado
como

—¢?

iy (£) = a1 (t) exp (7) (2.16)

onde gy_1(t) é um polindémio em ¢, de grau N — 1. Por esta expressao, vé-se facil-
mente por que os pulsos gaussianos sao casos particulares de pulsos de Hermite de
dimensao finita.

Seja @ZN(t) o vetor composto pelas N primeiras funcoes de Hermite

—

Un(t) = | ot) i (t) ... wN_l(t)] (2.17)

O pulso hermiteano de ordem N pode entao ser expresso como

—

Wiy (t) = Un () Wiy (2.18)

onde Wy, ¢ um vetor-coluna real que relaciona o pulso considerado as /N primeiras

fungoes de Hermite, sendo chamado, porquanto, de vetor de projecao. Isto significa



que cada sinal do espago H y esta sendo expresso em funcao de sua base ortonormal.
Neste contexto, os chamados pulsos gaussianos (com o = 1) podem ser expressos

como
1 0

1
w = 0 e W = 1 2.19
NP WON- s fs =/ 0 (2.19)

S

A ortogonalidade deste par de pulsos se torna clara pela ébvia ortogonali-
dade de seus vetores de projecao. Isto ocorre obrigatoriamente, ja que estes vetores

representam as projecoes dos sinais em uma base ortogonal.

2.4 Conclusao

Neste capitulo foram apresentadas as fungoes de Hermite, destacando-se suas
propriedades importantes. Em seguida mostramos como essas fungoes prestam-se
para a construcao de uma base para o espaco de fungoes de energia finita.

A definicao de pulso hermiteano e sua expressao nos espacos de Hermite de
ordem correspondente por meio dos vetores de projecao, abordadas na se¢ao anterior,
sao ferramentas tteis e necessarias para o desenvolvimento dos métodos de projeto

de pulsos apresentados nos capitulos 3 e 4.
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Capitulo 3

Conjuntos de Pulsos Hermiteanos

Ortogonais

3.1 Introducao

Neste capitulo, serd apresentado um método para obtencao de conjuntos
de pulsos Hermiteanos ortogonais, desenvolvido no ambito deste trabalho [1] [3].
Estes conjuntos sao essenciais para possibilitar a implementagao de esquemas de
modulac@o ortogonais, como as modulagoes M-érias propostas em [4]. Pulsos orto-
gonais também podem ser utilizados em sistemas multiusuarios como uma forma de
incrementar o acesso ao meio, aumentando a capacidade do sistema.

Formas de onda ortogonais podem ser obtidas com base em conjuntos de
fungoes ortogonais. A modulacao proposta, como resultado deste trabalho [1], usa
pulsos obtidos pela combinacao linear de um dado ntmero das fungoes ortogonais
de Hermite, usando o conceito de espagos lineares de sinais e chegando a definicao
de pulsos de Hermite conforme introduzido no capitulo 2.

O pulso de Hermite de interesse para nossa aplicacao deve ter como ca-
racteristica obrigatéria possuir nivel DC nulo, para que corresponda a um pulso
eletromagnético real, efetivamente transmitido por uma antena no espago livre.

Dentro de um determinado espago de Hermite ha diversos conjuntos que
satisfazem a condicao de ortogonalidade. Os espectros de freqiiéncia dos pulsos
desses conjuntos apresentam grande diversidade, nao s6 de um conjunto para outro

como também, freqiientemente, entre pulsos de um mesmo conjunto. Portanto faz-

11



se necessario estabelecer um critério para escolha de um conjunto que seja o mais
adequado.

A época do desenvolvimento do procedimento de busca em [1] ndo havia
regulamentacgao especifica quanto a faixas de freqiiéncias e niveis de emissao permi-
tidos aos sistemas UWB. Por outro lado, uma vez que os pulsos sao concebidos para
serem usados nas transmissoes de um mesmo usudrio (ou ao menos em um Mmesmo
sistema) consideramos desde entdo desejavel que eles ocupassem a mesma faixa de
freqiiéncia, ja que é sempre provavel que a regulamentacao das faixas de freqiiéncia
vigente imponha uma restricao ou um custo no uso do espectro. Além disto, sendo
transmitidos na mesma faixa, os diferentes bits de um mesmo usuério (ou os dados
de diferentes usuarios em um sistema) estarao sujeitos as mesmas condigoes de ca-
nal, conferindo desejavel simetria em probabilidade de erros de bits (ou eqiiidade
entre usuarios).

Em vista disto, no procedimento apresentado na secao 3.2, optou-se por se-
lecionar a combinacao étima constituida pelos pulsos cujos espectros de freqiiéncia
fossem os mais similares entre si. Este critério é apenas uma dentre as intimeras for-
mas de se impor restri¢coes espectrais as formas de onda desejadas. O procedimento
exposto neste capitulo adota o mesmo critério mas nao se restringe a ele, podendo

ser facilmente adaptado a outros, como é feito, por exemplo, no capitulo 4.

3.2 Procedimento de Busca de Conjuntos
Ortogonais

Desejamos encontrar um conjunto de M pulsos de Hermite de ordem N,
M < N, ortogonais entre si, sem componente DC e ocupando faixas de freqiiéncia as
mais similares possiveis. (Esta ultima caracteristica, a principio vaga, serd traduzida
e mais adiante em uma expressao matemadtica precisa.) Este conjunto pode ser

representado por uma matriz N x M formada pelos vetores wg,, de cada pulso

A = WHy,1 WHp,2 ce WHy,M ] (31)
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onde o segundo indice designa cada um dos pulsos considerados. Assim, o vetor

Wiy,j corresponde a

WHN,j = . - (32)

L hN_l’j .

Note que o requisito de auséncia de componente DC descarta a solugao trivial
que usa diretamente as M primeiras funcoes de Hermite como o conjunto de pulsos
desejados. Mais que isso, este requisito impoe uma restri¢ao linear aos componentes

do vetor wy, e, portanto, as linhas da matriz A, resultando em

M<N-1 (3.3)

3.2.1 Procedimento Geral

Para obter o conjunto de M pulsos em que estamos interessados, devemos
realizar uma busca no espago vetorial M-dimensional representado pelas colunas de
A. Isto pode ser interpretado como uma busca por uma base ortogonal desse espaco,
sendo os pulsos desejados representados pelos vetores da base e sujeitos as seguintes

condicoes:
e serem ortogonais;
e 1nao possuirem componente DC;
e ocuparem faixas de freqiiéncia as mais similares possiveis.

Os dois primeiros itens constituem restri¢oes absolutas, enquanto o terceiro
constitui uma caracteristica a ser otimizada, portanto deve ser convertida em um
funcional a ser minimizado.

Com isto em mente, foi desenvolvido o seguinte procedimento, traduzindo as

sentencas acima em restricoes matematicas
1. Dado M, monte a matriz Anxp conforme a equagdao (3.1) com
N=M+1 (3.4)
(da equagdo (3.3)).
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2. Determine a forma algébrica do vetor de projecaio, @EN(t), e monte a equacao

do pulso em termos das func¢oes de Hermite da base:
Wiy (1) = hojto(t) + hajthi(t) + oo + Ay jona(t),  7=1,...,M (3.5)

(Por questao de simplicidade, a partir daqui, sempre que possivel omitiremos

o indice correspondente a j, que se refere ao pulso considerado.)

3. Aplique as restrigoes de componente DC nula dadas por:

/ o ()t = 0 (3.6)

[e.e]

(a) Expresse a relacdo algébrica entre os elementos de wgy:

ho = fODC(h17 ---h'N—l) (37)

onde fy,. ¢ uma funcao linear resultante de (3.6).

(b) Aplique a mesma relagao em A, substituindo a primeira linha desta ma-
triz por uma combinacao linear das outras. Isto reduz o nimero de
varidveis em A de MN para M(N — 1) (ou para M?, levando em conta

a equacao (3.4)).
4. Monte as equacoes de ortogonalidade normalizadas:
ATA =Ty (3.8)
que consistem de M (M + 1)/2 equagoes com M? varidveis.

5. Obtenha a expressao algébrica da freqiéncia média central e do espalhamento

de freqiéncia:
(a) Tome a Transformada de Fourier de wy,:
WHN (w) = f{wHN (t)} = hO\I/()((U) + hl\Ifl(w) + ...+ hN_l\IfN_l(w) (39)

onde ¥y(w), ..., ¥n_1(w) sdo dados pelas equagoes (2.8) a (2.10).

(b) Encontre a expressao da densidade espectral de energia de um pulso dada
por:

Ey(w) = Wiy (@) = Wiy () - Wiy, ()" (3.10)
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(c) Escreva as expressoes de freqiiéncia central média e espalhamento de
freqtiéncia definidos como:

Jo7 w| By (w)[Pdw
Wy = =
O [T (W) Pdw

= Q/Oww\Ew(w)Fdw (3.11)

7= (j; \?)5@(52' Loy / (@ - wo P Eu(@)fde (3.12)

respectivamente. Note que as equagoes (3.9) — (3.12) s@o fungoes de

hOu hlv ) hN—l-

(d) Aplique a equagao (3.7) para eliminar hg das equagoes (3.11) e (3.12):
Wy = fwo(hl, ceny hN_1> (313)
02 = fo,(h1, s hn_1) (3.14)

onde f,, e f,, sdo essencialmente as mesmas expressoes das equagoes (3.11) e

(3.12), mas em termos somente de hy,...hy_1.

6. Encontre o funcional a ser minimizado:
(a) Faga:
W1 =Wy — a0y, Wy = Wy + Q0 (3.15)

com o valor sugerido de a« = 1,3 (este valor foi determinado empirica-

mente de forma a melhor ajustar w; e wy as freqiiéncias de corte de -3dB).

(b) Determine:

M M
G = Z Z [(wWii = w15)? + (Wi — wayy)?] (3.16)
i=1 j>i
onde ¢ e j correspondem aos pulsos considerados .

7. Faca uma busca extensiva em todos os conjuntos que sao solugoes para a

equacdo (3.8) por aquele que minimiza G.
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3.2.2 Exemplo com M =3

Nesta secao exemplificaremos o procedimento geral com a busca de um con-
junto de trés pulsos com as caracteristicas desejadas. Embora este numero seja
de pouca utilidade para o propodsito de modulacao de dados bindrios, é importante
como exemplo, ja& que mantém as matrizes e equacoes em dimensoes razodveis. A
metodologia basica é aplicada, evidenciando as figuras de mérito que quantificam a

qualidade do conjunto candidato.

1. Dado M = 3, usa-se N = M + 1 =4 e monta-se A y3:

hoi hoz hogs
h h h
A 1,1 N1z Mg (3.17)
hai hop has
i h3i hsp hss ]

2. Determina-se a forma algébrica do vetor de projecao e monte a equa¢ao do

pulso em termos das fungoes de Hermite da base:
wir, (t) = hotbo(t) + hatbi(t) + hotba(t) + hai)s(t) (3.18)

3. Aplicam-se as restricoes de componente DC nula dadas por:

/ wy, (t)dt =0 (3.19)
(a) Aplicando a equagao (3.19) na equag ao (3.18), temos:
1

V2

(b) Substituindo a equagao (4.22) na equagao (3.17), temos:

—\%hzl —%hm —%hzg
h h h
A 1,1 1,2 1,3 (3.21)
ha 1 ha 2 ha 3
i hs 1 hs 2 hs 3 ]
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4. Montam-se as equacoes de ortogonalidade normalizadas:
ATA == 13

que consiste de 6 equagoes a 9 variaveis:

3

hil + ihg,l + h?’;,l =1
3

hi2 + §h§,2 + hzzm =1
3

his+ ihg,:& +his =1

3

hiihy o + §h2,1h2,2 + hsihss = 0;
3

hiihy s+ §h2,1h2,3 + h31hsz = 0;

3
highy s + §h2,2h2,3 + hzohss = 0; (3.22)

5. Obtém-se a expressao algébrica da freqiiéncia média central e do espalhamento

de freqiéncia:

(a) Tomando a Transformada de Fourier de wg,:

6—w2/2

Wh,(w) = 47\/7?

[—\/ihguﬂ + ((\@h V) - %hgﬁ)} ’
(3.23)

(b) Encontrando a expressao da densidade espectral de energia de um pulso:

2
@ - @hlhg - hg)uﬂ

2
Ty
Eu(w) = w?"— [—h§w4 +4(5 -3

v |3
+2h% 4 2V/6hy hs + 3h2 (3.24)

(c) Escrevem-se as expressoes de freqiiéncia central média e espalhamento de

freqiiéncia e ...

(d) aplicando a equagao (4.22) para eliminar hg, temos:

4 [h? 3 1

3 15 7
o2 = 5;@ + Zh% + §h§ — V6h hs — W} (3.26)
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6. Encontra-se o funcional a ser minimizado:
(a) Tem-se, para cada pulso:
w1 =wy — 1.30,; ws =wy+ 1.30,;
(b) Determina-se:

G = (w11 — w1,2)2 + (w1 — w1,3)2 + (wy,2 — w1,3)2 +

(w271 — WQ72)2 + (WQJ — WQ73)2 + <w272 — w273)2 (327)
onde o segundo indice corresponde ao pulso considerado.

7. Faz-se uma busca extensiva entre todos os conjuntos que sao solugoes para o

sistema de equagoes (3.22) por aquele que minimiza G.

A busca requerida no item 7 pode ser feita de vérias formas distintas. Uma
vez que ha 6 equacoes e 9 variaveis, tem-se liberdade de escolha sobre 3 delas, ficando
as outras 6 como variaveis dependentes. Do requisito de normalizacao, expresso pe-
las 3 primeiras equagoes de (3.22), sao facilmente estabelecidas as faixas de variagao
de cada variavel. Em nosso procedimento dividimos estas faixas com intervalos
constantes para as trés variaveis livres atribuindo-lhes uma combinacao de valores
a cada passo e determinando correspondentemente as variaveis restantes; para cada
conjunto de valores, o funcional G é calculado. Desta maneira, identificamos regioes
mais promissoras, correspondentes aos menores valores de Gz, para buscas adicionais
com intervalos refinados. Esta abordagem de busca extensiva foi aplicada interati-
vamente até chegarmos a resultados aceitaveis, ou seja, em que todos os sinais do
conjunto obtido possuam bandas de -10 dB totalmente contidas na maior banda
presente.

Os pulsos encontrados sao apresentados na figura 3.1, e correspondem aos

seguintes vetores:

Wi, = :0 ~3/V0 0 1/VT0] :
Wa, = |[-1/V6 -1/(2v5) 1/V3 —3/(2\@)r;

Wiy, = :1/\/6 —1/(2v5) —1/V3 —3/(2\/5)r (3.28)
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x 10
15F

amplitude

— 1% pulse
-0 2" pulse
-2 39 pulse

_1 5 i | | | 1 | | | J
-2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 15 2
time(s) <107
Figura 3.1: Trés pulsos ortogonais étimos.
Os trés pulsos sao dados por
—2V2t3 + 3(2V/3 2)t
wiy () = "V FICVIHVIL (3.29)
24/15y/7
—6v/2t% + 4/5t% + (9v2 — 2v/3)t — 45
Wy (1) = V2P + AV5E £ (9V2 — 2V) V5 e /2 (3.30)
24/30\/7
—6v/2t3 — 4/5t% + (9v2 — 2v/3)t + 4/5

2,/30/7

Os espectros de freqiiéncia dos pulsos sao mostrados na figura 3.2, onde

se nota que aqueles correspondentes ao segundo e terceiro pulsos sao idénticos.

Olhando-se novamente suas representagoes no tempo, podemos ver que cada um

desses dois pulsos é uma versao do outro invertida no tempo e na amplitude, isto é,

ws,, (t) = —wsy,, (—t), 0 que explica o fato de terem o mesmo espectro de freqiiéncia.
Hy Hy

Este fato, que se repete na secao seguinte, é usado como diretriz de projeto no
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capitulo 4.

-3dB}

-10dB |

—20dB e

power density

-30dB f

| | | |
0 3 6 9 12 15
frequency(GHz)

Figura 3.2: Espectros de freqiiéncia dos trés pulsos ortogonais propostos.

3.2.3 Obtencao de um Conjunto de Quatro Pulsos Ortogo-
nais

Para implementar uma forma de modulacao ortogonal M-aria necessitam-
se de M formas de onda ortogonais. Devido a natureza binaria dos dados, apenas
poténcias de 2 sao normalmente utilizadas. A seguir mostramos o procedimento para
obter-se um conjunto de 4 pulsos ortogonais convenientes para uso em modulagao
por formato de pulso (PSM) quaternéria ortogonal para UWB.

Neste caso, o nimero de equagoes e variaveis, bem como a maior comple-
xidade das equacoes envolvidas, demanda o uso auxiliar de rotinas de geragao de
matrizes ortogonais ja consolidadas. Para possibilitar o uso dessas rotinas, um ra-
ciocinio foi desenvolvido de forma a relacionar a matriz A, de dimensao N x M,

com a matriz quadrada ortogonal gerada, de dimensao M x M.
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hop -+ hoa
A — S (3.32)
hyp -+ haa
2. wig(t) = hotoo(t) + hathi (t) + hatha(t) 4 hats(t) + harha(t) (3.33)
3. /OO wh, (£)dt =0 (3.34)
3a)  hy— —%m - ?m (3.35)
3.b) A =
[ Lhay — gy — Ly — Yy —Lhyg— Yhyy —Lhyy— Lhy, |
hia hio his hi.4
hoa ho.o has ho.4
hs.1 hs3 2 hs 3 hs 4
I hya hyso has ha4 |
(3.36)
4. ATA=1,
que consiste de 10 equacoes com 16 incégnitas:
hi;+ ghg,j +h3,+ %hij + ?hg,m,j =1 j=1,2,3.1 (3.37)
ha jha g + ghzjhzk + hg jhs g+ ...
%h4,jh47k + ?hzjhz;,k + @h&jhzk =0; j=1,2,3; j<k<4 (3.38)
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5.a)

WH5 (w) = f{st (t)} = hO\IIQ(QJ) + hl\Ifl(w) + hg@g(&)) + hg\lfg(w) + h4\If4(w)
(3.39)

2
26

5b) Eu(w) =w—— {3@;6 + = (2\/_h0h4 + 2h3 — 3h3)w*

ﬁ
2 4\/6 2 3 2 2 2
+ (4hF — 2V/Bhohy = —Zhihy — 4k + Sh3) @ + (V2hi +V/3hy) ]

2
(3.40)
5.c) e 5.d) Calcula-se a freqiiéncia central média e o espalhamento de freqiiéncia
Wy = % h3 e Y T h2 + Th? — \}éhlhg + ?hgh;;] (3.41)
o? 3h2 1745h2 + 7h2 —h2 V6hihs — %fhm — Wl (3.42)
6.a) w; = wy — 1.30, e wy = wp + 1.30,
6.b)

G=(w11— w1,2)2 + (w11 — w1,3)2 + (w11 — w1,4)2 + (w12 — w1,3)2
+ (w12 — w1,4)2 + (w13 — w1,4)2 + (wa1 — w2,2)2 + (wa1 — w2,3)2

+ (u)g,l — w2,4)2 + (u)g,g — WQ73)2 + <w272 — w274)2 + (WQ73 — w274)2 (343)

7) Busca extensiva:

Faz-se uma busca entre todos os conjuntos que sao solugoes da equagao (3.37) por
aquele que minimiza (3.43), viabilizada pelas consideracoes a seguir.

Agora temos um sistema de 10 equagdes com 16 incognitas e, portanto, 6
varidveis independentes. O procedimento descrito em [4] e adotado no caso de trés
pulsos se torna proibitivo por duas razoes: primeiro, o nimero de variaveis livres
a serem esquadrinhadas é duas vezes maior agora do que no caso de trés pulsos;
segundo, comparando as equagoes (3.22), (3.25), (3.26) e (3.27) com (3.37), (3.41),
(3.42) e (3.43), vemos que as equagoes que precisamos manipular e computar agora
sao muito mais complexas.

Por este motivo, foi desenvolvido neste trabalho um procedimento adicional

para os casos com M > 4 que usa matrizes quadradas ortogonais para as quais
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existem métodos e rotinas de geracao bem conhecidos. O procedimento baseia-se
no seguinte raciocinio:

Seja Ar uma matriz M x M da forma

hii hig - him
h h e h
T (344
i haa haa - harwm |

que é essencialmente a matriz A sem a primeira linha.
E possivel relacionar A e Ar por meio de uma matriz de combinacao C,

refletindo o efeito redutor da restricao de componente DC nula.

A =CAg (3.45)

Da equagao (3.8) temos que

ALCTCAR = Iy (3.46)

ARCyAR = Iy (3.47)

onde Cy = CTC. Decompondo C, em seus autovalores e autovetores, Co = VTAV,

temos

ATVTAVAR = Iy (3.48)

Definindo
A = AY2VAR (3.49)

temos uma matriz ortogonal quadrada A
ATA =1y (3.50)

Agora podemos estabelecer o seguinte procedimento para procurar por

solucoes de (3.8):
1. Encontre a matriz (real) C que satisfaz a equagao (3.45).

2. Faca Cy = CTC.
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3. Decomponha C, em seus autovalores e autovetores, encontrando V e A tais
que

C, = VTAV (3.51)

Repita os passos 4 — 7 abaizo para um nimero suficiente de matrizes ortogo-

nais.
4. Gere uma matriz ortogonal A.

5. Calcule
Agr =V 1(AYH1A (3.52)

(lembramos que V™! = VT e A ¢ simplesmente uma matriz diagonal.)

6. Use a equagao (3.45) para obter A.

7. Com os elementos de A, calcule G (usando as equagoes (3.13) — (3.16)).

A seguir mostramos a aplicacao deste procedimento no caso presente, com

M = 4.

1.
0 —1/vV2 0 —/6/4
1 0 0 0
C=10o0 1 0 0 (3.53)
0 0 1 0
0 0 0 1
2.
1 0 0 0
0 3/2 0 3/4
0 0 1 0
0 v3/4 0 11/8
3.
10 0 0
0 0 V3/7 2/V7
V = / / (3.55)
0 1 0 0
0 0 —2/V/7 V37




100 0
010 0
A = (3.56)
001 0
00 0 15/8

4. Obtivemos diferentes realizagoes de A usando um algoritmo conhecido que
gera matrizes Hessenberg M x M por meio de M — 1 rotagoes de Givens

(implementado na rotina Gallery do MATLAB, sob a opcao randhess).

Por serem ortogonais, as préprias matrizes geradas por esse algoritmo ja pode-
riam ser usadas como realizagoes de A no entanto, sua estrutura Hessenberg
conduziria & obten¢ao de matrizes A muito particulares. Sendo A, por exem-
plo, na presente aplicacao, uma Hessenberg superior, os vetores de projecao de

h h
= 12 — _ 2 gendo

qualquer conjunto gerado apresentariam hg; = 0 e Tor = hsa = U3
a mesma matriz uma Hessenberg inferior, os vetores apresentariam, sempre,
o o h4,4 - \/3 l . ~ .~
hi3=hyy =0e =2 = X2 Estas limitacoes representam restrigoes ausentes
I ) h3’4 2
na formulacao original do problema, e sao decorrentes da particularidade da

forma (Hessenberg) da matriz A escolhida.

Diante disto, optamos por evitar que a matriz ortogonal usada se restrinja a
um formato particular, aplicando a rotina Gallery duas vezes, gerando uma
matriz Hessenberg inferior e outra superior; a matriz A ¢ entao obtida pelo
produto dessas duas matrizes ortogonais. No caso atual, foram geradas duas
matrizes Hessenberg 4 x 4, contendo 3 rotacoes cada. Assim, controlamos os

seis parametros 0;,7 = 1, ...,6 para percorrer o espaco de solugoes.

Este procedimento, embora nao garanta a possibilidade de se gerar toda e
qualquer matriz ortogonal, na pratica nos permitiu gerar um conjunto de ma-
trizes candidatas em quantidade e diversidade suficientes para encontrarmos
uma solucao satisfatéria segundo os critérios minimos arbitrados. Por meio
desses critérios estabelecemos que os perfis espectrais dos sinais obtidos te-
nham uma sobreposi¢ao minima de 75% de suas bandas de —3 dB e de 90%

em suas bandas de —10 dB.
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1 0 0 0
Ag — o0 ; A (3.57)
0 /3/7 0 4y/2/105
K —2/V7 0 2/2/35 |
6.
[0 —1/vZ 0 —v6/4 ]
1 0 0 0
A=10 1 0 0 Agr (3.58)
o 0 1 0
(00 0 1 |

7. Calcule G (usando as equagdes (3.41) — (3.43)).

O melhor conjunto de quatro pulsos encontrado pode ser visto na figura 3.4,

e corresponde aos seguintes vetores:

T
w1 — 4 4-2v2 /11 442v2 9 }
Hs 165 4 V30 4 110
- T
Wo — 4 CV/4=2v2 VIT VARV2 9 ]
Hs L 165 4 V30 1 110
- T
W3 = V3 VA+2V2 0 4-2v2 9
Hg | V22 ] 1 Vi1
- T
_ 4422 4-2y/2
Wiy, = | 2 22 Vi o_ 2 } (3.59)
5 | V22 4 1 Vit

Os espectros destes pulsos sao mostrados na figura 3.3, onde se constata que
eles sao idénticos dois a dois. Pode-se verificar que as bandas de —3 dB de cada par
de sinais vao aproximadamente de 1,3 a 9,4 GHz e de 2,4 a 8,7 GHz, apresentando
assim uma sobreposicao equivalente a cerca de 77,8% da maior banda. Da mesma
forma verifica-se que as bandas de —10 dB ocupam aproximadamente as faixas de
0,5a 11,2 GHz e de 1,3 a 11,6 GHz, havendo sobreposicao de pelo menos 92,5%.

Na figura 3.4, nota-se que cada pulso corresponde a versao invertida no
tempo de outro pulso do conjunto, mais precisamente: wq, (t) = wi, (1) e

Wy, (1) = wsy, (—t), o que explica os contetidos de freqiiéncia idénticos.
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Figura 3.3: Espectros de freqiiéncia dos quatro pulsos ortogonais.

3.3 Conclusao

Neste capitulo apresentamos o método geral para busca de conjuntos de pul-
sos Hermiteanos de determinada ordem, ortogonais, com caracteristicas espectrais
propositalmente definidas de uma maneira livre, para neste primeiro momento bus-
car apenas o que podemos reconhecer como semelhanca espectral. Este requisito,
a principio vago, foi traduzido matematicamente na funcao sob minimizacao G,
de forma objetiva, na equagao (3.16), abrindo caminho para a especializacao deste
método apresentada no capitulo seguinte.

O método foi aplicado didaticamente para a obtencao de um conjunto de trés
pulsos e em seguida adaptado para lidar com o sistema de equagoes aumentado na

obtencao de um conjunto de quatro pulsos.
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Figura 3.4: Quatro pulsos ortogonais étimos.
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Capitulo 4

Projeto de Pulsos hermiteanos
para Compatibilidade Espectral —

Moldagem hermiteana

4.1 Introducao

Este capitulo trata de novas formas de moldagem de pulso — pulse shaping
-, desenvolvidas nesta tese [3], tendo como base os espagos de Hermite. As formas
de onda geradas sao pulsos hermiteanos de menor dimensao possivel, maximizando
assim sua concentracao em tempo e freqiiéncia segundo o conceito [11] introduzido
na segao 2.3.

No capitulo 3 foi proposto um método para o projeto de pulsos atendendo
a certas caracteristicas. Por ter como objeto a forma desejada para o pulso, esse
método também pode ser classificado como moldagem de pulsos. Dentre as carac-
teristicas dos pulsos perseguidas pelo método geral, podemos considerar duas como
absolutas, obtidas por construcao ou formulacao matematica — o nivel DC nulo e a
ortogonalidade —, e uma como relativa, obtida por busca interativa — a similaridade
dos espectros. Esta ultima é um exemplo da principal preocupacao da moldagem de
pulso, seu perfil espectral, que é o foco da especializacao daquele método, descrita
neste capitulo.

Na segao 4.2, inicialmente é descrito o procedimento adaptado para se pro-

jetar um pulso compativel com as restricoes da Comissao Federal de Comunicagoes
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dos EUA (Federal Communications Commission — FCC), apresentando o excelente
resultado alcancado. Em seguida é mostrado como a moldagem de pulsos pode
ser incrementada fazendo-se uso dos espacos de Hermite e suas fungoes-base como
ferramentas 1teis na adequagao a um espectro desejado. Nas secoes 4.3 e 4.4 sao
mostrados os conjuntos de dois e quatro pulsos hermiteanos ortogonais obtidos pelo
procedimento descrito, apresentando-se as abordagens matematicas e computacio-

nais introduzidas em cada caso para viabilizar a solucgao.

4.2 Meétodo Flexivel para Projeto de Pulsos de
Espectro Restrito

Para atuar de forma legal, é necessario que um sistema UWB; esteja em con-
formidade com as restricoes espectrais especificas vigentes no seu local de emprego.
A seguir mostraremos como o método de busca do capitulo 3

A regulamentacao da FCC permite uma densidade espectral maxima de
—41,3 dBm/MHz dentro de uma janela que vai de 3,1 a 10,6 GHz, pontos a partir
dos quais a densidade permitida cai 10 dB, conforme pode ser visto na figura 4.1.
H&a também uma estreita faixa a ser evitada, entre 0,96 e 1,61 GHz, cujo limite é
34 dB mais baixo, para proteger sistemas GPS. Conseqiientemente, além de respei-
tar estes limites, um sistema UWB indoor deve usar eficientemente a janela espectral
principal a fim de maximizar sua poténcia total admissivel.

Com isto em mente, temos que o espago de Hermite no qual realizaremos a
busca do pulso deve permitir obter espectros cujos pontos de —10 dB mantenham

uma relacao proxima aquela da janela da FCC:

FCC_10a5 = 3,1/10,6 = 0,292 (4.1)

que pode ser encarada como uma medida alternativa de largura de banda fracionaria.

Como procuramos por uma unica forma de onda, temos M = 1, o que implica
que N > 2. O valor de N = 2 claramente nao satisfaz, pois envolve apenas as
funcoes de Hermite de ordem 0 e 1 — como somente ¢ (¢) possui nivel DC nao-nulo,
a unica solugdo que atende a este requisito equivale a prépria fungao 1 (t). Fazendo

uma rapida busca em pulsos hermiteanos de terceira ordem, constatamos que suas
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Figura 4.1: Maéscara espectral da FCC.

relacoes de —10 dB nunca ultrapassam 0,201. Portanto devemos tentar N = 4.
Neste caso, A se reduz a uma matriz-coluna 4 x 1 com ATA =1, levando
a equacao de normalizagao (4.6). Apos esta livre escolha do valor adquado para

N > M, podemos seguir o procedimento original do passo 1 ao 4:

1.
N=4 (4.2)
2.
Wi, (1) = hoto(t) + hathi(t) + hotha(t) + hatbs(t) (4.3)
3. (a)
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A= [—%hg,l, hi1, hot, haqa]® (4.5)
4.
ATA =1
hy + ;hg +hi=1; (4.6)

Os passos seguintes sao modificados para alcancarmos nosso objetivo:

5. Obtenha a densidade espectral de energia do pulso, seja determinando sua

expressao literal ou por computacao numérica com uma grade de freqiiéncia

conveniente.

(a) Encontre, na curva de densidade espectral, os pontos de —10 dB (abaixo

e acima da freqiiéncia de pico) e de —34 dB (abaixo da freqiiéncia de

pico), ou seja (em ordem ascendente):

W-_34dB1; W-34dB2; W—-10dB1; W—10dB2-

(b) Calcule

T'_34dB1 = %; (4-7)

W—_10dB2

w_

T'_34dBo = ﬂ; (4-8)

W_10dB2
T-10dB = w_mdBl§ (4-9)

W—_10dB2

(c) Obtenha
T _34dB1 FCC—34dB2 FCC_10an
G = Max —1; -1, — —1}; (4.10
{FCC—34dBl T'_34dBo T_10dB } ( )
onde, analogamente a FCC_o4p5 definido na equagao (4.1), temos

FCC—34dB1 = 0,96/10,67 (411)
FCC_g4ap, =1, 61/10, 6. (4.12)
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Para organizar e facilitar a cobertura do espago de solugoes definido pelo
vetor [hy ho h3]T, respeitando-se os limites de cada varidvel e a relagio entre elas

dada pela equacao (4.6), revelou-se vantajoso fazer

hi = seno #;seno Oy; (4.13)
hy = ? cos 01 (4.14)
hs = seno 6 cos 6s; (4.15)

com —5 <6 <0; 0<060, <m.

Um pulso 6timo foi encontrado com 0 = —3 e 0y = 111—5”; correspondendo a
h() = hg = 0; (416)
hy = —0,743; (4.17)
hs = 0, 669; (4.18)
o que resulta na seguinte equagao temporal:
wreey, (t) A~ (0,5804¢% — 1,6599¢) e~/ (4.19)

onde t = ot’, com o = 0,4362 x 107!° ¢ # medido em segundos. Este pulso ¢é
mostrado na figura 4.2 e sua densidade espectral de energia é mostrada na figura
4.3, contra a mascara da FCC.

Vé-se que o pulso atende perfeitamente a restricao espectral, passando pe-
los pontos criticos e portanto aproveitando bem a banda disponivel. Sua forma
no tempo revela a sua simplicidade, com apenas trés cruzamentos-de-zero e rela-
tivamente curta duracao (cerca de 0,4 ns), conseqiiéncias da grande concentracao
tempo xfreqiiéncia.

Esta alta concentracao sinaliza para um bom desempenho em ambientes em
que hé grande incerteza com relacao as condigoes de recepcao do sinal. Exemplos
desses ambientes sao os canais com multiplos percursos e os canais com jitter, em
que a sobreposigao parcial de cépias do mesmo ou de outros pulsos (no primeiro
caso) e o erro no instante esperado de chegada do pulso (no segundo caso) interfere

no valor da correlacao obtido na detecao.
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Figura 4.2: Pulso compativel com as regras da FCC-parte 15.
4.3 Par Simétrico de Ordem 5

Aqui estamos interessados em obter um par de pulsos ortogonais em confor-
midade com as restrigoes espectrais da FCC. Com isto serd possivel implementar
esquemas de modulagao bindria ortogonal baseados na forma do pulso (Segao 5.5)
ou esquemas de modulacao quaterndria biortogonal, baseados em duas formas de
onda ortogonais (c.f. se¢ao 5.6).

Nas secoes 3.2.2 e 3.2.3, observamos que ¢é possivel obter dois pulsos orto-
gonais de espectros idénticos usando a propriedade da inversao no tempo, ou seja,
fazendo um pulso ser a versao do outro invertida no tempo. A representacao de
sinais em espacos de Hermite facilita a expressao matematica desta propriedade: o
par de pulsos desejado deve ter coeficientes pares idénticos e coeficientes impares
simétricos. Isto resulta do fato de que as fungoes de Hermite de ordem par sao
fungoes pares, e as de ordem impar sao fungoes impares no tempo.

Uma vez que a ordem minima do pulso singular FCC-compativel verificada
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Figura 4.3: Espectro de densidade de energia do pulso compativel com as regras da

FCC-parte 15.

na secao 4.2 é de N = 4, esta deve ser a ordem mimina para se procurar o par de
pulsos almejado. Verificou-se numa primeira tentativa que esta ordem ¢ insuficiente,
pois nenhum dos pares obtidos nesse espaco possui densidade espectral com forma

adequéavel a mascara da FCC. Passado-se entao para N = 5, a matriz Asy» fica:

T
-

A= hy h (4.20)
hs  —hs
L h4 h4 i

Como pode-se ver, o nimero de variaveis fica reduzido a 5, metade do que
terfamos se nao considerdssemos a propriedade da inversao no tempo. As equacoes
de ortogonalidade também se reduzem, fundindo-se em apenas duas que, conveni-

entemente transformadas pela soma e subtracao de ambas, resultam em:
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ho +h3+hi =

N[

hi+hi =

N[

; (4.21)

thjyum
A restricao de componente DC nula é dada por:

1 V6
~sha = s (4.22)

V2

Nesta situacdo, temos 2 graus de liberdade para a busca (3 equagdes e 5

ho =

incégnitas), o que demonstrou ser excessivo, dada a complexidade do célculo do
funcional minimizante. Para direcionar a busca para regioes mais promissoras levou-
se em conta o seguinte fato: para ter-se uma densidade extremamente baixa (-34dB)
na regiao entre 0,96 e 1,61 GHz, é forgoso que a transformada de Fourier da fungao
tenha os zeros de suas partes real e imagindria, se nao coincidentes (situagao que
corresponde a um zero no médulo da transformada), pelo menos préximos entre si
(uma condigao menos restritiva), e situados na regiao daquela faixa, resultando ali
em baixos valores absolutos.

Mais uma vez, a representacao do sinal como um pulso hermiteano auxilia no
tratamento matemadtico, ja que, em conseqiiéncia de ser expresso como uma soma
de fungoes pares e impares, sua transformada de Fourier tem como partes real e
imaginaria, respectivamente, a soma das transformadas de suas componentes pares
e a soma das transformadas de suas componentes impares. Além disto, como as
funcoes de Hermite sao o produto de uma funcao gaussiana por um polinomio, os
zeros em que estamos interessados sdo simplesmente os zeros de um polindémio par (e
contendo apenas termos de expoentes pares) e de um polinémio impar (e contendo
apenas termos de expoentes impares).

Como conseqiiéncia, para garantir no presente caso um determinado posicio-

namento dos zeros basta respeitar as seguintes relacoes entre os coeficientes:

Vo, 3

h'l = ?(wzimag - §)h3 (423)
hy = ?(u);wl —3)hy (4.24)
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onde wWymag € Wi ea Sa0 respectivamente os zeros da partes imagindria e real da

transformada de Fourier. Com estas restrigoes direcionadoras adicionadas a busca

encontra-se o melhor par de pulsos, dado por

ho
hy
ha
hs
hy

= 0,19952;

= —0,51791;

(
(
= —0, 58281 (
= 0, 48143; (

(

=0, 34716;

com o = 46,8 ps e cujos zeros da parte real e imagindria se encontram em f, , =

1,0382 GHz ¢ f.,. = 1,4606 GHz.

Este pulso é mostrado na figura 4.4 e sua densidade espectral de energia pode

ser vista na figura 4.5.
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Figura 4.4: Par ortogonal FCC-compativel
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Figura 4.5: Espectro de densidade de energia do par ortogonal FCC-compativel
4.4 Conjunto Quadruplo de Ordem 9

Aqui estamos interessados em obter um conjunto de quatro pulsos ortogo-
nais em conformidade com as restrigoes espectrais da FCC. Com isto serd possivel
implementar esquemas de modulagao quaternaria ortogonal baseados na forma do
pulso (Secao 5.5) ou esquemas de modulagao octondria biortogonal baseados em 4
formas de onda ortogonais (Segao 5.6).

Foram avaliados e testados inicialmente espacos de ordens desde 6 até 8, que
nao proporcionaram resultados satisfatorios, ja que todos os conjuntos obtidos nesses
espacos apresentam larguras de bandas de -10 dB consideravelmente mais largas que

a janela da mascara da FCC. Com N =9, o problema ficou assim equacionado:
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A= h4,1 h4,1 h4,2 h4,2 (4-30)

hgn hg1 hga hgo

Como pode-se ver, o nimero de variaveis fica reduzido a 18; se nao con-
siderdssemos a propriedade da inversao no tempo, teriamos 36. As equacoes de
ortogonalidade também se fundem em apenas seis, que convenientemente somadas

e subtraidas resultam em:

hg,l + h%,l + hi@ + h(za,l + hg,l = %?
h’%,l + h§,1 + hg,l + h’?,l = %?
hg,z + h%,z + hzzu + h(25,2 + hg,z = %2
h%,z + hzzm + hg,z + h?,z = %?
hoihoo + hoihoo + haihas + heiheo + hsihga = 0;
hiihio + haihsa + hs1hso + hyihyo = 0. (4.31)
A restricao de componente DC nula é dada pelas seguintes equacoes:
1 V6 V5 V70
ho1 = ——=ho1 — —hy1 — —hg1 — ——hs1;
0,1 ) 2,1 1 1 e TR
1 V6 V5 V70
hoo = ——=hog — —hyg — —hgo — ——hga. 4.32
0,2 NG 2,2 1 Ak T ( )

Nesta situacao, em que temos 10 graus de liberdade para a busca (8 equagdes
a 18 incdgnitas), acrescentar as restrigoes quanto aos zeros na transformada de
Fourier, como feito na secao 4.3, nao basta para facilitar a busca. Configurou-se
imperativo realizar a busca com auxilio de uma ferramenta de minimizagao.

Foi entao realizada a busca usando-se a funcao fmincon do MATLAB®, sujeita

a restricoes dadas por igualdades lineares — oriundas das restricoes de componente
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DC nula (equagoes (4.32)) —, com limites inferiores e superiores para os parametros
de projeto (o e ho..hs2) extraidos da andlise do problema, e restrigdes nao-lineares
derivadas das equagoes de ortogonalidade (4.31) e do funcional minimizante, nos
moldes da equagao (4.10), definido na secao 4.2.

Constatou-se que as solugoes fornecidas por essa minimizacao sao muito de-
pendentes da condigao inicial, sendo atraidas por minimos locais que ordinariamente
nao atendem aos nossos propositos. Para chegar a um bom resultado, a minimizagao
foi inserida dentro de uma rotina geradora de condigoes iniciais favoraveis, desen-
volvida especificamente para este problema, baseada na meta-heuristica de Recozi-
mento Simulado (Simulated Annealing).

No presente caso observam-se melhores resultados sem a imposicao de res-
tricoes adicionais aos zeros da transformada de Fourier. Isto se deve ao fato de ter-se
como meta aqui a conformidade da densidade espectral total resultante da média de
duas curvas diferentes (uma para cada par de pulsos), ou seja, cada par de pulsos
pode ter densidade acima do limite em qualquer parte do espectro, desde que isto
seja compensado pelo espectro do outro par. Assim, forgar o posicionamento de ze-
ros acaba por restringir desnecessariamente o espago de busca, podendo-se incorrer
no erro de eliminar boas solucgoes.

Assim, os melhores pulsos encontrados sao dados por

hop =0,10849; hgs = —0,12125;
hiy  =0,15391; hy, =0,34192;
hoy = —0,46986; hes = 0,25204;
hs1 = 0,0097229; hys = —0,58292;
hyy  =0,49913;  hyo = 0,28259; (4.33)
hsy = —0,54839; hso =0,17343;

hep = —0,021452; hgo = —0,56212;
hzy =0,41891; h;y =0,11494;
hs1 = —0,13369; hgo =0,16105;
com o = 61,2 ps.
Estes pulsos sao mostrados na figura 4.6 e suas densidades espectrais de

energia podem ser vistas na figura 4.7.

Note que para um conjunto de pulsos de espectros nao-idénticos como este,
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Figura 4.6: Conjunto ortogonal quéddruplo FCC-compativel: (a) w1, (t), (b) we, (1),

(€) Way, (t) € (d) wag, (t).

o que importa é a densidade média de energia de todos os pulsos do conjunto. Na
figura 4.7 ve-se que esta densidade média se encaixa bem dentro da janela definida
pela FCC.

Comparando-se este espectro com os das figuras 4.3 e 4.5, nota-se que este
possui um topo ligeiramente mais largo e achatado, indicando um melhor aprovei-

tamento do espectro disponivel.

4.5 Conclusao

Este capitulo apresentou um método para projeto de um pulso ou conjunto
de pulsos ortogonais em conformidade com restrigoes espectrais bem definidas, no
caso, as restrigoes da FCC. Como resultado, além da explicacao do uso do método e
da comprovacgao de sua eficdcia, obtiveram-se um pulso hermiteano de quarta ordem,

um par ortogonal de quinta ordem e um conjunto de quatro pulsos de nona ordem.
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Figura 4.7: Densidade espectral de energia do conjunto FCC-compativel de ordem

9.

Por realizar o projeto dos pulsos de espectro restrito dentro dos espagos de
Hermite de ordem minima possivel, o método garante as menores duragoes efetivas
possiveis em cada caso. A menor duracao apresentada pelos pulsos de ordem 4 e 5
em relacao aos do conjunto de ordem nove, o que pode ser visto nas figuras 4.2, 4.4
e 4.6, reflete a propriedade de maxima concentracao tempo xfreqiiéncia dos espacgos
de Hermite.

Essas formas de onda de espectro restrito, em acréscimo as formas basicas
das equagoes (2.14) e (2.15) (de espectro livre), serao utilizadas nos esquemas de
modulagao apresentados no capitulo seguinte, tendo seus desempenhos simulados

no capitulo 6.
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Capitulo 5

Novas Formas e Esquemas de
Modulacao baseados em Conjuntos

de Pulsos Hermiteanos Ortogonais

5.1 Introducao

Neste capitulo, inicialmente apresentaremos as principais formas de se mo-
dular pulsos UWB para a transmissao de informagao, incluindo a modulag¢ao por
formato de pulso proposta pela primeira vez para UWB em [1], como conseqiiéncia
deste trabalho. Apresentamos ainda uma forma préatica e engenhosa de multiplo
acesso, baseada na modulagao temporal, desenvolvida por Scholtz [13].

Prosseguiremos destacando algumas formas de implementacao de ortogonali-
dade nessas modulacoes e sua importancia. Na secao 5.4 é apresentado um esquema
de modulagao por posi¢ao de pulso (PPM) quaternaria, elaborado pelo autor [4].
Nas secoes 5.5 e 5.6 mostram-se os novos esquemas baseados em conjuntos de pulsos

hermiteanos ortogonais, também desenvolvidos neste trabalho [2] [4].
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5.2 Técnicas Basicas de Modulacao

5.2.1 Modulacao por Amplitude de Pulso

Na modulagao por amplitude de pulso (PAM), uma determinada forma de
onda é enviada com diferentes amplitudes, correspondendo a diferentes simbolos a
serem transmitidos. Os pulsos gaussiano e de Rayleigh dados pelas equagoes (2.15)
e (2.14) sao comumente usados, ambos obtidos de derivadas da funcao gaussiana.

O sinal modulado em PAM, composto por um trem de pulsos modulados, é

dado por:

ra(t) = S, At — §Ty) (5.1)

onde w ¢ usualmente wg(t,0) (equacdo (2.14)) ou wg(t, o) (equacdo (2.15)), e A,
é a amplitude da forma de onda do j-ésimo pulso correspondente ao simbolo repre-
sentado.

Se a modulagao é bindria, pode-se fazer uso do caso 6timo de modulacao
antipodal tomando, por exemplo, A; = 1 para representar o bit 0 e A; = —1 para
representar o bit 1. Tt é a duracao do quadro ou tempo de repeticao de pulso.

No caso antipodal, a detecao pode ser realizada por um unico correlator,
usando como sinal de referéncia (o template ou modelo de comparacao ou forma-
padrao) um pulso de mesma forma, e energia unitdria, o que resultard em valores
de correlagao iguais a +1 e —1. Seu desempenho tedrico quanto a probabilidade de

erro de bit, Ppyapnripodar; €M canais aditivos gaussianos (AWG) é o padrao para sinais

| &
Pbantipodal = Q < 2?2) (52)

onde Q(.) é a fungao erro complementar, &, é a energia por bit e Ny é a densidade

antipodais [14]:,

espectral do ruido.

Modulagoes M-arias sao obtidas usando-se M niveis de amplitude diferentes
para A;. Neste caso, as formas de onda nao sao antipodais e a probabilidade de erro
de bit dependera dos valores de correlagao-cruzada de cada par de formas de onda

usadas.
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5.2.2 Modulagao por Posicao de Pulso

Na modulagao por posicao de pulso (PPM), cada simbolo de dado é represen-
tado por um determinado atraso no pulso transmitido. O trem de pulsos modulados

fica:

zp(t) = Bw(t — jTy — 7)) (5.3)

onde 7; é o atraso do j-ésimo pulso correspondente ao simbolo representado. Numa
modulagao bindria temos tipicamente 7; = 0 representando o bit 0 e 7; = J repre-
sentando o bit 1, onde § é o parametro que indica o retardo-padrao.

A recepcao de um sinal PPM binario pode ser realizada por um tnico cor-
relator [13] com uma forma de onda especial como template, obtido pela soma das

duas formas possiveis, invertendo-se a forma atrasada:

v(t) = w(t) —w(t —0) (5.4)

Otimizando § para a minima (mais negativa) correlagao-cruzada entre as duas
formas, obtemos valores positivos na saida do correlator para pulsos nao-atrasados
e valores negativos para pulsos atrasados de ¢. Desta forma, o uso do valor 6timo de
0, associado a forma de onda usada, maximiza a distancia entre os sinais do PPM
binario. O desempenho tedrico de sinais nao-ortogonais com correlagao-cruzada

igual a 7, na presenca de ruido gaussiano, é dado por [1]:

P=Q < (- >%"0) (5.5)

Esquemas de PPM M-arios usam M atrasos diferentes para representar os
simbolos. A escolha desses atrasos € critica e deve ser feita criteriosamente. Na secao
5.4 serd mostrado um esquema quaterndrio PPM testado em [4], no qual quatro
atrasos uniformemente espacados, portanto multiplos de um dado ¢, representam os
quatro simbolos (dibits). Uma vez que os valores de correlagao-cruzada dependem
apenas do atraso relativo entre os pulsos transmitidos e cada template, a escolha de

4 visou minimizar esses valores.
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5.2.3 Modulacao por Formato de Pulso

Recentemente foi proposta em [1], como fruto deste trabalho, e também in-
dependentemente em [15], a modulagdo por formato de pulso (PSM — Pulse Shape
Modulation) para UWB, baseada na ortogonalidade das fungoes de Hermite. O tra-
balho descrito em [15] usa versoes moduladas dessas fungoes, gerando pulsos cujos
espectros sao claramente distintos, o que pode ser desvantajoso em face de restrigoes
de banda. Embora essa desvantagem possa ser facilmente contornada escalando-se
os pulsos no tempo — aumentando-se sua duracao —, esta solugao acarretaria uma
perda na maxima taxa de transmissao de dados disponivel. O trabalho de [1] utiliza
combinagoes 6timas de fungoes de Hermite, como descrito no capitulo 3, obtendo
pulsos que ocupam aproximadamente as mesmas porcoes do espectro. Deste ponto
em diante, nesta secao e no restante deste trabalho, nos referiremos apenas a mo-
dulagao proposta em [1] (salvo mencao em contrério).

A idéia original de PSM consiste em uma modulacao binaria ortogonal na
qual sao usadas duas formas de onda ortogonais para representar os bits. A recepgao,
baseada na correlacao dos sinais, se beneficia da ortogonalidade temporal entre as
formas de onda usadas. As formas dadas pelas equagbes (2.14) e (2.15) possuem
esta propriedade, relacionada ao fato de serem funcoes do tempo, respectivamente,
impar e par. O desempenho tedrico da modulagao PSM ortogonal binaria segue a

lei dos sinais ortogonais em canais AWG [14]:

Pbortogonal = Q (\/;il;) (56)

Para esquemas PSM M-arios sao necessarios conjuntos de M formas de pulso
todas ortogonais entre si. Um esquema de PSM quaternario ortogonal baseado
nos pulsos obtidos no capitulo 3 sera apresentado na secao 5.5. O trem de pulsos

modulados por PSM ¢ dado por:

zs(t) = Ljw;(t — jT) (5.7)

onde w;(t) é a forma de onda associada ao j-ésimo pulso, escolhido de acordo com o

conteudo dos dados.
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5.2.4 Multiplo Acesso por Modulagao Temporal

No trabalho pioneiro de Scholtz [13], foi sugerido um sistema totalmente
baseado em modulacao temporal, realizando a modulacao dos dados por PPM in-
tegrada a um esquema de multiplo acesso baseado numa técnica de salto temporal
pseudo-aleatéria. O sinal resultante é um trem de pulsos, cuja expressao, derivada

naquele trabalho, reproduzimos aqui:

s® () = Sjw(t — 5Ty — VT, — 6.d) ) (5.8)

onde os parametros que dizem respeito ao esquema de multiplo acesso sao: k, que
indica o k-ésimo usuario; cgk), que representa o padrao de atrasos do pulso (seqiiéncia
pseudo-aleatéria) e T,, a unidade basica de atraso. Do ponto de vista do sistema,
Ty é o tamanho de um quadro (frame); na perspectiva de cada usudrio, é o tempo
médio de repeticao de pulsos. Os parametros envolvidos na modulacao de dados
sao: 0, o atraso adotado no PPM e d(LI;}Ns |» que representa a seqiiéncia de dados,
onde Ng representa o ntmero de pulsos modulados para cada simbolo.

O diagrama da figura 5.1 exemplifica o funcionamento deste sistema para o
usudrio k = 1. Neste exemplo, dentro de cada quadro de duragao 1%, sao transmi-
tidos cinco pulsos, correspondendo aos cinco usudrios do sistema. A cada usuario k
é alocada uma fatia de tempo diferente (numerada de 0 a 4), de duracao T, cuja
posicao varia de um quadro para outro segundo o cédigo cg-k), onde o indice j indica
o quadro corrente. A seqiiéncia bindria no alto da figura corresponde aos dados do
usuario 1, cuja seqiiéncia pseudo-aleatéria de saltos temporais é dada por c§-1) (a
direita na figura, indicado por c').

Esse sistema faz uso de redundancia como forma de reduzir a taxa de erro,
transmitindo Ng vezes o mesmo simbolo de cada usuario, o que é feito ao longo de
Ng quadros. No exemplo da figura 5.1, tem-se Ng = 4. Na parte inferior da figura
mostra-se o efeito da modulacao de dados PPM sobre a forma de onda do sinal.

Portanto, nesta modulacao temporal, o tempo entre pulsos é variavel e codifi-
cado por seqiiéncias pseudo-aleatorias que dao um aspecto randomico ao sinal, tanto
no tempo quanto na freqiiéncia. Alguns beneficios disso sao a criagao de canais por

divisao de codigo, imunidade a colisoes catastréficas e uma distribuicao de poténcia

no espectro mais homogénea — ou seja, com picos menores — do que a obtida com um
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Figura 5.1: Esquema de modulagao temporal com salto temporal pseudo-aleatério

para multiplo acesso e PPM para modulagao de dados

esquema TDMA puramente deterministico. O uso dos saltos de tempo codificados

ainda descorrelaciona (no tempo) eventuais sinais interferentes.

5.3 A Ortogonalidade em Modulacao de Pulsos

5.3.1 Importancia

A ortogonalidade em técnicas de modulagao tem sido explorada com sucesso

em comunicagoes de banda estreita e é considerada uma caracteristica geralmente
desejavel na modulacao. Diz-se que um esquema de modulacao ¢é ortogonal quando

todos os sinais empregados na representacao dos simbolos sao ortogonais entre si.

48



Essa ortogonalidade pode se dar de diversas formas (por exemplo, na freqiiéncia ou
na fase), dependendo das formas de modulacao e dete¢ao usadas. Quando consi-
deramos modulacoes M-arias, — ou seja, aquelas em que sao transmitidos M sinais
diferentes —, o uso de M sinais ortogonais é conveniente do ponto de vista tedrico,
pois garante correlagao idéntica (e nula) entre quaisquer pares de sinais distintos.

Nas comunicacoes UWB, a ortogonalidade apresenta uma vantagem adici-
onal, decorrente do fendmeno de inversao do sinal, que consiste no fato de uma
onda eletromagnética ter sua polaridade invertida ao ser refletida na superficie de
um obstdculo em sua trajetéria de propagacao (a posicao relativa das antenas em
sistemas méveis pode ser outra fonte de incerteza em rela¢ao a polaridade do sinal).
Em sistemas de comunicacoes por portadora modulada, a inversao de sinal em geral
nao causa maiores danos, a nao ser por contribuir para o desvanecimento do si-
nal (fading) em ambientes multipercurso. Nesses sistemas, apenas a polaridade (ou
equivalentemente, a fase) da portadora é afetada, nao tendo, exceto na modulagao
por fase nao-diferencial, um efeito direto sobre o sinal modulante. Diferentemente,
em sistemas de comunicacao UWB, por ser esta uma forma de comunicacao em
banda-base (sem portadora), a inversao de sinal atinge diretamente a polaridade
dos sinais associados aos simbolos de dados. A ortogonalidade de sinais torna os
sistemas UWB imunes a tal fenomeno, pois na sua detecao nao importa a polaridade
do sinal recebido.

Muitos esquemas de modulacao de pulso propostos para UWB dependem da
polaridade do sinal, como o PAM antipodal e o PPM original [13], razao pela qual
sao chamados de esquemas dependentes de polaridade de sinal. Nesses esquemas
o correlator realiza a detecao do sinal recebido levando em conta se o sinal da
correlacao obtida é negativo ou positivo.

Por outro lado, esquemas de modulagao de pulsos ortogonais sao intrinsica-
mente imunes a inversao do sinal, ou seja, sao independentes de polaridade. Isto
significa que seu desempenho nao é afetado pela polaridade do sinal, devido ao fato
de sua detecao ser realizada com base apenas na magnitude da correlagao obtida na
recepcao.

Os esquemas dependentes de polaridade podem contornar o problema de in-

versao de sinal usando técnicas especialmente desenvolvidas para assegurar (ou ao
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menos diminuir a incerteza em relagao a) a polaridade correta do simbolo transmi-
tido. Uma técnica simples poderia ser, por exemplo, enviar um determinado simbolo,
de polaridade conhecida pelo receptor, apés cada N simbolos de dados. Neste caso
estd sendo imposta uma perda na taxa de dados de 1/(N+1) ou, mantendo-se a taxa
de dados, um igual aumento na poténcia do sinal (e portanto, SNR) o que podemos
chamar de aumento de custo devido a técnica de certificacao de polaridade. O valor
adequado para N dependera das caracteristicas do canal e terd impacto direto no
aumento de custo.

Considerando-se que o canal na pratica é variante no tempo, sempre havera
a possibilidade de uma hipdtese de polaridade erronea causar um erro de detecao,
aumentando portanto as taxas de erro de simbolo e de bit (SER e BER). Este
aumento da taxa de erro junto com o aumento de custo descrito acima causam uma
degradagao do desempenho do sistema em relacao ao seu desempenho tedrico e ao
obtido em simulacoes sem consideragoes de inversao de sinal ou variabilidade no

tempo.

5.3.2 Ortogonalidade em PPM

No esquema PPM binario citado na se¢ao 5.2.2, o valor do atraso entre as duas
formas de onda, 9, foi otimizado para obter-se o valor minimo de correlagao-cruzada
entre w(t) e w(t—0). Na figura 5.2 podemos ver a variacao dessa correlagao-cruzada
(que vem a ser a prépria autocorrelacao de w(t)) em fungao de diferentes valores
de 9, expressos em termos do parametro do pulso o; nota-se que o valor minimo de
correlagao ¢é de cerca de —0,62 e ocorre aproximadamente em 6 = 1,90.

Do grafico conclui-se também que a autocorrelagao tende a zero com o au-
mento de 9, sendo praticamente nula a partir de 6 = 60, o que corresponde a forma
trivial de PPM ortogonal, em que 0 é escolhido para ser maior ou igual a largura
efetiva do pulso. A desvantagem desta forma ortogonal é que a fatia de tempo re-
servada para cada bit deve ter o dobro da largura de um pulso, reduzindo a metade
a capacidade total do sistema.

Ainda com base no gréfico, pode-se divisar outras possibilidades de imple-
mentacao de PPM ortogonal, usando-se 6 = 1,050 ou 6 = 3, 30, valores que também

resultam em correlagao nula. Simulagdes preliminares mostraram que ambos os va-
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Figura 5.2: Correlagao cruzada entre pulsos defasados de o

lores tém desempenhos idénticos em canais AWG, por isso, e por ocupar uma fatia
menor de tempo, o primeiro valor foi preferido para implementar um esquema PPM

ortogonal independente de polaridade.

5.3.3 Ortogonalidade em Formas de Onda

Em [8] investigou-se pela primeira vez os dois pulsos descritos pelas equagoes
(2.14) e (2.15), realcando o fato destes serem fungdes do tempo respectivamente
impar e par e, portanto, ortogonais no tempo. Foi notado, ainda, que suas den-
sidades de espectro de poténcia sao similares, o que permite seu uso simultaneo,
compartilhando a mesma banda e dobrando a capacidade do sistema.

Uma forma de realizar isto seria, usando por exemplo PAM antipodal, com
metade dos usudrios transmitindo a primeira forma de pulso, e a outra metade
transmitindo a segunda forma. Neste caso, convém lembrar que deve-se manter o
sincronismo entre as transmissoes de todos os usuarios, caso contrario perde-se a

ortogonalidade.

[@N

Outra opcao interessante, sugerida originalmente no ambito deste trabalho,
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paralelizar o trafego de cada usuario, fazendo com que um bit seja transmitido por
uma forma de pulso enquanto um segundo bit, simultaneamente, é transmitido pela
outra forma de onda, garantindo-se mais facilmente o sincronismo limitado ao con-
texto do fluxo de cada usudrio. A tnica vantagem desta opc¢ao é aumentar o intervalo
entre transmissoes de simbolos consecutivas ou, mantendo-se o intervalo, aumentar
a taxa de transmissao; porém, a energia disponivel para cada bit, se mantida a ener-
gia total no intervalo de transmissao, fica dividida por dois. A paralelizacdo pode
ainda ser aumentada usando-se conjuntos de formas de onda ortogonais maiores. A
avaliacao desta opg¢ao nao faz parte do objeto deste trabalho.

Héaméldinen et al. [16] ressaltaram a ortogonalidade das formas de onda da-
das pelas equagoes (2.14) e (2.15), citando o trabalho de [1], no qual propomos a
modulagao por formato de pulso, na qual o bit 1 é representado, por exemplo, pelo
pulso gaussiano da equagao (2.15), e o bit 0 é representado pelo pulso de Rayleigh
(equacgao (2.14)).

Adicionalmente, no mesmo trabalho [1], foi ressaltada a possibilidade de se
usarem conjuntos de fungoes ortogonais como base para obter-se conjuntos de formas
de onda ortogonais, como descrito no capitulo 3. Esquemas de modulagao PSM

binaria e quaternaria sao mostrados na se¢ao 5.5

5.4 PPM Quaternario

Um esquema de PPM quaternario pode ser construido usando-se quatro atra-
sos diferentes, correspondendo a cada um dos quatro dibits a serem transmitidos.
O valor da correlagao-cruzada, r, entre o pulso transmitido e uma referéncia (tem-
plate) particular, usado na recepgao, depende somente do atraso relativo entre as
duas formas de onda, 7. Em [4], convenientemente optou-se por quatro pulsos uni-
formemente espagados no tempo, ou seja, w(t), w(t—0), w(t—296) e w(t—39). Assim,
o atraso relativo 7 pode assumir somente os valores —39, —29, —d, 0, d, 26 e 39.
Observe que 7 = 0 corresponde a hipétese correta do receptor em relagao ao pulso
transmitido, com casamento perfeito entre as formas de onda, ou seja, r(0) = 1.
Note, ainda, que r(7) = r(—7). Portanto, a escolha de § deve procurar minimizar os

valores de 7(0), 7(20) e r(30), dando-se um peso maior ao primeiro valor, e um peso
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menor ao ultimo, de acordo com a freqiiéncia com que tais atrasos relativos ocorrem
nas correlacoes realizadas pelo receptor. Desta forma, baseando-se em testes iniciais,

chegou-se ao valor étimo de § = 1, 20, com a seguinte codificagao:

dibit +~—— simbolo
00 — w(t)
01 — w(t—90)
10— w(t—39)
(

11— w(t—20)

Note que os simbolos correspondentes a pares de cédigo opostos, ou seja, os
pares de dibits com as maiores distancias de Hamming, apresentam propositada-
mente o atraso relativo de |7] = 20 = 2,40, ja que, dos trés atrasos possiveis, este é
o que corresponde ao de menor valor de correlacao-cruzada.

Este esquema, por apresentar correlacoes-cruzadas negativas, é dependente
de polaridade. Sua implementagao em simulagoes em canal aditivo Gausiano (adi-
tive white Gaussian noise channel — AWG) recebeu o nome de QPPM, e as imple-

mentacoes em canal multipercurso receberam o nome de PPM4.

5.5 Modulacao por Formato de Pulso — PSM

Inicialmente, a motivagao para esta forma de modulacao em sistemas UWB
estd relacionada a possibilidade de exigir menos precisao temporal do que a PPM e
conseqiientemente ser mais imune a multiplos percursos e jitter.

Na PSM bindria, uma de duas formas de onda ortogonais é transmitida (por
exemplo, as dadas pelas equagoes (2.14) e (2.15)), representando o bit 0 ou 1. A
detecao é realizada comparando-se a magnitude das saidas de dois correlatores, cada
um efetuando a correlacdo do sinal recebido com uma das formas-padrao. Este es-
quema tem a vantagem de ser independente de polaridade, evitando a inconveniéncia
de se ter que implementar alguma técnica para assegurar a polaridade correta. Este
é um exemplo de PSM ortogonal binaria e foi implementada em canal AWG sob

o nome de PSM-pi. Na simulagdo em canal multipercurso, respeitando restrigoes
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espectrais, o esquema implementado usou o par simétrico da secao 4.3 ou dois dos
pulsos mostrados na secao 4.4, recebendo simplesmente o nome de PSM2.

Uma outra versao de PSM bindria ortogonal foi implementada, na qual sao
transmitidas eatamente as mesmas formas de onda anteriores levando-se em conta,
porém, para a decisao na recepcao, os sinal positivo ou negativo das saidas dos
correlatores, portanto supondo conhecida a polaridade correta do simbolo. Temos,
por conseguinte, uma versao de PSM dependente de polaridade com os mesmos
simbolos ortogonais usados anteriormente, implementada em canal AWG com o
nome de PSM-pd.

Devido ao uso de sinais ortogonais, esta nao é a melhor versao possivel de
PSM dependente de polaridade. De fato, a situacao 6tima é obtida com um par
de formas de onda com o valor de correlacao cruzada o mais negativo possivel que
leva exatamente ao caso PAM antipodal (ou bipolar). A versao incluida aqui tem a
finalidade de revelar o ganho imediato (ao custo da técnica usada para garantir a po-
laridade correta) proporcionado pelo relaxamento da restrigdo quanto a dependéncia
de polaridade.

Um esquema de modulagdo PSM ortogonal quaternario (QPSM) foi pro-
posto [1] baseado no conjunto de quatro pulsos hermiteanos ortogonais de espectros
semelhantes mostrados no capitulo 3. Estes pulsos foram usados para implementar
duas versoes de QPSM. Na primeira versao, independente de polaridade, a detecao
é realizada pela comparacao das magnitudes de quatro saidas de correlatores, cada
uma tendo como modelo de comparacao uma das formas de onda ortogonais. Na
segunda versao, dependente de polaridade, a comparacao leva em conta os sinais
(positivos ou negativos) das correla¢oes obtidas, usando os mesmos correlatores do
primeiro caso. Estas versoes sao referidas respectivamente como QPSM-pi e QPSM-
pd.

O esquema quaternario independente de polaridade, baseando-se no conjunto
de pulsos demonstrado na se¢ao 4.4, foi implementado para simulacao em canal com
multipercurso, com espectro restrito pela janela da FCC. Nesta implementacao, o

esquema recebeu o nome PSM4.
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5.6 Modulacao por Amplitude e Formato de
Pulso — PASM

Uma nova forma de modulagao hibrida baseada tanto na amplitude como
no formato dos pulsos foi introduzida em trabalho anterior [4]. A idéia bdasica é
dispor de M simbolos compostos por M /2 formas de onda ortogonais juntamente
com suas M /2 versoes com a amplitude invertida, consistindo portanto de sinais
biortogonais [14].

A detecao com este tipo de modulacao vem a ser mais simples do que com
uma modulacao ortogonal de mesma ordem, uma vez que a dimensao do espaco de
sinais é M /2. Isto significa que, para um esquema quaterndrio, a detecao é realizada
por meio da comparacao das saidas de dois correlatores, tendo como modelo de
comparacao as formas de onda ortogonais. O uso de sinais antipodais faz deste, e
de qualquer esquema PASM, um esquema dependente de polaridade.

Um esquema quaternario de modulacao por amplitude e formato de pulso,
para simulacao em canal aditivo gaussiano, foi implementado sob o nome de QPASM.
Os quatro simbolos utilizados sao aqueles dados pelas equagoes (2.15) e (2.14) e suas
versoes de amplitude inversa. Um esquema semelhante, chamado de PASM4, foi
implentado para simulagao em canal multipercurso com restricao de banda, usando
os pulsos apresentados na secao 4.3. A codificacao 6tima usada em ambos os casos
dispds os dibits opostos (os pares de dibits que diferem em dois bits) em pares de
simbolos antipodais. A esquematizacao abaixo exemplifica a codificacao usada no

primeiro caso.

dibit ~— simbolo

00 — wg(t

)
01 +— wR(t)
10 — —wg(t)
(

11 — —wg(t)

onde wg(t) e wg(t) representam os pulsos das equagoes (2.15) e (2.14), respectiva-

mente. Para modulagoes M-drias com M maior que 4, um conjunto de M /2 pulsos
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hermiteanos ortogonais pode ser convenientemente usado.

Um esquema por amplitude e formato de pulso octonario foi implementado
para simulacao em canal multipercurso de banda restrita, baseado nos quatro pulsos
apresentados na secao 4.4, recebendo o nome de PASMS8. A codificacao 6tima usada
neste caso se preocupou em dispor as palavras opostas (que diferem em trés bits)

em pares de simbolos antipodais, conforme ilustrado na esquematizacao abaixo.

palavra —— simbolo
000 — wiy, (1)
001 +— wa, (1)
010 +— wsy (1)
011 +— wy, (1)
100 —  —way, (t)
101 +— —wsz, (1)
10— —wa, (1)
11— —wyy, (1)

5.7 Conclusao

Neste capitulo foram apresentados os novos tipos de modulacao sugeridos
nesta tese e diversos novos esquemas baseados nestes e nos tipos convencionais de
modulagao. Esses esquemas foram colocados em perspectiva pela recapitulacao ini-
cial das técnicas bésicas.O desempenho dos novos esquemas é objeto das simulagoes

descritas no capitulo 6.
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Capitulo 6

Simulacoes e Resultados

6.1 Introducao

A fim de comprovar a eficiéncia dos pulsos hermiteanos ortogonais encontra-
dos e, por extensao, do método de projeto de pulsos usados nos capitulos 3 e 4, e
ainda comparar a eficiéncia dos varios esquemas de modulacao descritos no capitulo
5, realizamos simulagoes dos seus desempenhos em canal aditivo gaussiano (AWG),
apresentada na secao 6.2, e em canal com multipercursos e banda controlada, apre-

sentada na secao 6.3.

6.2 Canal Aditivo Gaussiano

Nesta simulacao, para cada esquema, os simbolos apropriados foram gerados
de acordo com os dados de uma fonte aleatéria uniforme. Cada simbolo foi nor-
malizado para ter energia unitaria; entao um ruido gaussiano branco com variancia
determinada (Ny/2) foi adicionado para obtermos a relagao sinal-ruido desejada em
termos de &,/Np.

Os seguintes esquemas de modulacao foram comparados:

1. PPM-pd: o esquema PPM binério original (dependente de polaridade) descrito

na segao 5.2.2, proposto em [13].

2. PPM-pi: um esquema PPM binario ortogonal idealizado para ser independente

de polaridade, descrito na secao 5.2.2.
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3. PSM-pi: esquema PSM binario ortogonal independente de polaridade, descrito

na secao 5.2.3.

4. PSM-pd: versao de PSM dependente de polaridade usando os mesmos simbolos

ortogonais, descrita na secao 5.2.3.

5. QPSM-pi: esquema PSM quaternario ortogonal independente de polaridade,

descrito na secao 5.2.3.

6. QPSM-pd: versao de PSM quaternario dependente de polaridade usando os

mesmos quatro pulsos ortogonais, descrita na se¢ao 5.2.3.

7. QPASM: esquema PASM quaternario dependente de polaridade, descrito na
secao 5.6.

8. QPPM: esquema PPM quaternario dependente de polaridade, descrito na
secao 5.4.

9. PAM: esquema PAM binario antipodal dependente de polaridade descrito na
secao H.2.1, cujo desempenho tedrico foi plotado de acordo com a equacao

(5.2).

6.2.1 Interpretacao e Analise

Na figura 6.1 sao mostrados os desempenhos dos esquemas PPM e PSM
binarios. Pode-se ver que as duas versoes independentes de polaridade, ambas ba-
seadas em sinais ortogonais, tém comportamentos idénticos, conforme o esperado.
Contudo, deve-se ressaltar que o esquema PSM-pi requer menos precisao temporal
do que o PPM-pi. Comparando-se o PSM-pi com o PSM-pd, que trabalha com os
mesmos simbolos, notamos um pequeno ganho obtido pelo segundo em conseqiiéncia
direta do relaxamento da restricao de independéncia de polaridade, nao obstante o
decréscimo deste ganho com o aumento de &,/No.

A curva de PSM-pd coincide com a curva tedrica para modulacoes binarias
com sinais ortogonais, dada pela equagao (5.6). Dentre os quatro esquemas bindrios
simulados, o PPM-pd ¢é de longe aquele com o melhor desempenho, com uma vanta-

gem de cerca de 2 dB sobre os outros esquemas. Esta vantagem provém do fato de
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Figura 6.1: Esquemas binarios PPM e PSM em canal AWG.

se desconsiderar as restrigoes de polaridade e usar sinais negativamente correlatados.
Os resultados coincidem com as previsoes tedricas dadas pela equagao (5.5).

A figura 6.2 apresenta o desempenho dos esquemas PSM quaternarios com-
parados aos esquemas binarios PPM-pd e PSM-pd. Nota-se imediatamente que os
dois esquemas quaterndrios superam a sua versao binaria, PSM-pd, quando &,/Ny
passa de 5 dB, ou seja, para BER abaixo de 4 x 1072 . Comparando os esquemas
PSM quaternarios entre si, notamos o mesmo que acontece com os esquemas PSM
bindrios, ou seja, a versao dependente de polaridade tem uma pequena vantagem,
decrescente com &,/Nj.

Vale ressaltar que as curvas de modulagoes quaternarias sao mais ingrimes
do que as dos esquemas bindrios, fazendo com que elas se aproximem da curva de
PPM-pd & medida que &,/Ny aumenta, com QPSM-pd encontrando PPM-pd em
E/No = 8 dB. Estes resultados evidenciam a vantagem de se usar esquemas de

modulagao M-éaria de ordem superior para PSM ortogonal.
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Figura 6.2: Esquemas quaternarios PSM em comparagao com esquemas binarios em

canal AWG.

Os novos esquemas quaternarios propostos baseados em PPM (QPPM) e
PASM (QPASM) tém seus desempenhos apresentados na figura 6.3. Os esquemas
PPM-pd e QPSM-pi bem como o desempenho tedérico do PAM sao incluidos como
referéncia. Os esquemas quaternarios QPPM e QPASM desempenharam sempre
melhor do que o QPSM-pi, apesar de sua vantagem cair de 2 dB, para taxas de erro
de bits (BER) de 5. 1072 e &/Ny em torno de 4 dB, para apenas 1 dB, quando as
taxas de erro sdo de 5. 107° e &,/Ny estd entre 9 e 10 dB.

Tanto o QPASM quanto o QPPM superam o esquema bindrio PPM-pd
quando &,/Ny excede 5 dB (BER < 1072), tendo desempenhos bastante seme-
lhantes, com pequena vantagem para o QPPM. A curva do QPPM parece tender
a encostar na curva do PAM quando &,/Ny ultrapassa 7 dB (BER < 1073). O
esquema PAM-pd antipodal confirma sua superioridade j& indicada pela equacao
(5.2) quando comparada as equagoes (5.5) e (5.6), sendo o melhor esquema plotado

na figura.
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Figura 6.3: Diversos esquemas de modulagao quaternaria comparados com PPM e

PAM bindrias em canal AWG.

Dos resultados das simulacoes apresentados acima e da teoria representada
pela equacao (5.5) podemos concluir que o desempenho em BER de qualquer es-
quema binario depende diretamente da correlacao cruzada entre seus simbolos,
quanto menor (mais negativo), melhor. Isto pode ser extrapolado para esquemas de
modulagao M-4aria: dentre os valores de correlagao cruzada de cada par de simbolos,
os maiores (menos negativos) tendem a dominar, sendo responséveis pela maior parte
da SER a medida que &,/ Ny cresce e a taxa de erro atinge niveis mais baixos. Como
ocorre com codificagoes bem compostas, o comportamento de SER normalmente se
traduz em comportamento similar de BER. Isto explica a vantagem decrescente do
QPASM sobre o QPSM, uma vez que ambos tém o valor maximo de correlacao entre

seus simbolos igual a zero.
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6.3 Canal com Multipercursos

A simulagao para teste de esquemas de modulacao e formas de pulsos UWB,
FCC-compativeis, em ambiente multipercurso, por sua complexidade, foi implemen-
tada por meio de médulos. Cada moédulo corresponde a um arquivo de extensao .m
do MATLAB®, ocasionalmente com algumas versoes adicionais. A interacao entre os
modulos foi feita por meio de arquivos .mat. Na secao que se segue, sera abordado o
modulo Gerador de Canal Multipercurso. Na secao 6.3.2 serd apresentado o médulo
Gerador de Dados Bindrios. A sec¢ao 6.3.3 trata do modulo Gerador de Formas de
Onda. Nas segoes 6.3.4 e 6.3.5 serao tratados os modulos Transmissao e Recepgao,
respectivamente. Por fim, os resultados da simulacao serao apresentado na segao

6.3.6

6.3.1 Gerador de Canal Multipercurso

Foram utilizados originalmente dois programas, o primeiro, totalmente de-
senvolvido neste trabalho para implementar a modelagem de Saleh-Valenzuela mo-
dificada, primeiramente sugerida por Foerster [17] (adaptando um modelo original-
mente desenvolvido para sistemas de banda-estreita [18]), ¢ o ModChannIntTest2.m.
O segundo programa é o GeraCanal802154a.m, desenvolvido pelo grupo de trabalho
802.15.4a [19] (que engloba o modelo de Foerster), e adaptado para este trabalho
levando-se em conta consideragoes técnicas importantes. Este programa foi adotado
em detrimento do primeiro por permitir modelar uma gama mais diversificada de
canais apresentados na literatura.

O programa fornece como saidas arquivos nomeados cm*_imr.mat, onde *
¢ um numero de 1 a 9 representando um dos nove tipos de canais modelados,
cada um contendo 100 realizagoes de canais multipercurso seguindo o modelo de
Saleh-Valenzuela modificado com possiveis variacoes a depender do tipo de canal
modelado. O modelo ainda inclui o fator de decaimento exponencial de poténcia, a
dependéncia com a freqiiéncia da perda por percurso, e desvanecimento em pequena
escala com distribuicoes Nakagami distintas para cada componente. No caso desta
simulagao serao usados os tipos 2 e 4, aqui referenciados como CM2 e CM4, que

correspondem aos canais NLOS (sem visada direta — Non-Line-of-Sight) residenciais

62



e de escritorio, respectivamente.

O programa recebeu as seguintes modificagoes:

e Eliminacao nos componentes de multipercurso da fase angular de 0 a 27 —
oriunda dos modelos originais para banda estreita; que porém nao possui in-
terpretacao fisica em sistemas de UWB por impulso — substituida por uma
variavel de fase bindria — 0° ou 180° (+1 ou —1) que surgem em decorréncia
da inversao de polaridade devido a reflexdes ou posicionamento de antenas.
Esta modificacao resulta na transformagao do modelo complexo para um mo-

delo real;

e Retirada da dependéncia em frequiéncia neste ponto da modelagem, ja que,
aqui, seu unico efeito é sobre a resposta ao impulso do canal, nao proporcio-

nando distorcao do pulso transmitido.

e Célculo do vetor de tempo discreto (superamostrado), referéncia da resposta
ao impulso discreta, e inclusao desses parametros (tN e hN) como retorno no

arquivo de saida;

e Alteracao da freqiiéncia central e da largura de banda do modelo de 6 e 8 GHz

para 6,85 e 7,5 GHz, respectivamente;

e Em conseqiiéncia da alteragao anterior, os modelos criados neste médulo pas-

sam a apresentar caminhos resolviveis espagados de 1/7,5GH z = 133 ps.
As varidveis importantes neste médulo sao:

e Imaiores6Percursos: matriz 100x6 contendo os indices das 6 maiores amplitu-

des (em médulo) em ultalphai;

e Maiores6Percursos: matriz 100x6 contendo as 6 maiores (em moédulo) ampli-

tudes de percurso;

e imaxtaui: vetor de 100 posicoes contendo o atraso maximo de cada realizacao

do canal;

e kappa: fator de distor¢ao devido a dependéncia na freqiiéncia;
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e t: vetor de tempo em ns para uso no calculo de atraso excedente médio (ex-
cess delay) e espalhamento de atrasos médio RMS. E composto de instantes
regularmente espacados, multiplos do periodo de amostragem, ts, que é o in-
verso da freqiiéncia de amostragem, fs, tomada igual a banda total usada na
modelagem. Foi usada fs = 7,5 GHz, resultando em ts = 0,133 ns para todos

os modelos.

e h: matriz de 100 colunas contendo a resposta ao impulso discretizada apds ter

sido superamostrada e reamostrada (decimada) com a taxa original;

e t_ct: matriz composta de 100 colunas contendo cada uma os instantes de tempo
(que pode assumir qualquer valor real em ns, portanto tempo continuo) dos

componentes multipercurso armazenados em h_ct.
e tN: vetor de tempos na taxa superamostrada (120 GHz), referencia para hN;

e tN1: representa o tempo de amostragem do modelo a taxa superamostrada,

em ns;

e h ct: matriz de 100 colunas contendo, cada uma, as amplitudes (positivas
ou negativas) dos componentes multipercurso de uma realiza¢do (em tempo

continuo) do modelo — a resposta ao impulso do canal;

e hN: matriz de 100 colunas contendo as amplitudes dos componentes multiper-

curso de uma realizacdo (em tempo discreto superamostrado) do modelo;

e t0: vetor de 100 posicoes contendo o tempo de chegada do primeiro cluster
de cada realizacao (este tempo sé é zero para os canais do tipo LOS e para
os NLOS em ambiente de escritério ou industrial) — corresponde ao tempo do

primeiro componente;

e np: vetor de 100 posigoes contendo o niimero de componentes de multipercurso

de cada realizacao de canal;
e num_channels: ntimero de realizagoes do canal (mantido sempre igual a 100);

e cm_num: nimero do tipo de modelo, de 1 a 9;
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e tauMaiores6Percursos: matriz 100x6 contendo os atrasos dos 6 percursos de

maior poténcia;

Para entendermos as peculiaridades dos modelos CM2 e CM4, resumiremos
na tabela 6.1 suas caracteristicas distintivas, a saber: o excesso de atraso médio
(mean excess delay), T,,; o espalhamento de atrasos médio RMS (RMS spread delay),
Trms; O €xcesso de atraso maximo desta implementacao, Ti,q.; 0 excesso de atraso
méximo esperado para percursos até 10 dB abaixo do principal (baseado no perfil de
poténcia dos atrasos — power delay profile), T_104p; & taxa de chegada de percursos,

A; e o expoente de decaimento de poténcia, n.

Tabela 6.1: Parametros dos modelos CM2 ¢ CM4

parametro CM2  CM4

Tm(ns) 19,5 16,6
Trms(NS) 19 13
Tmaz (NS) 292 170
T_10a(nS) 68 36
Ans™h) 1/6,39 1/0,56
n 458 3,07

Nota-se que o modelo CM2 possui uma resposta ao impulso de duragao mais
longa, o que faz com que ele tenha mais chance de apresentar interferéncia inter-
simbolica (ISI) e apresente sobreposi¢ao de um maior ntmero de simbolos. No
entanto, ele apresenta multipercursos mais afastados em média uns dos outros, o
que pode tornar a ISI menos intensa. Seu decaimento de poténcia com a distancia
faz com que sua relagao sinal-ruido, dada por &,/Ny, seja pior do que nos canais
CM4.

Por outro lado, pelas mesmas razoes acima, CM4 apresenta melhor relagao
Ev/No e menor ocorréncia de ISI; no entanto, sua alta taxa de chegada de percursos
pode trazer duas desvantagens. A primeira é quanto a distorcao dos pulsos na
recepcao devido a sobreposicao de cépias do mesmo simbolo (interferéncia intra-

simbolo). A segunda é a maior severidade da interferéncia intersimbdlica, quando
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esta ocorrer.

6.3.2 Gerador de Dados Binarios

Este médulo apresenta como saida o arquivo FonteBits.mat contendo 10.000

bits gerados de forma aleatéria e equiprovavel. As varidveis nele contida sao:
e Bits: vetor contendo Nbits bits (0 ou 1);

e Nbits: ntimero de bits gerados (10.000);

6.3.3 Gerador de Formas de Onda

Este médulo gera os diversos conjuntos de formas de onda de pulso que
serao testados no experimento desta simulagao. Aqui se apresentam adicionalmente
trés alternativas de pulso nao-hermiteanas para simulacoes futuras a titulo de com-

paragao:

6.3.3.1 Conjuntos Hermiteanos FCC-compativeis
Os pulsos hermiteanos podem ser bem definidos simplesmente indicando o
conjunto de pesos hy que o compoem e o valor de o.
e Al — Pulso de ordem 4

Este é o pulso definido na secao 4.2, sendo o pulso de menor ordem possivel,
de espectro compativel com a mascara da FCC. Sua duragao efetiva é de cerca

de 90 (de —4,50 a 4,50), ou 392,6 ps.

Para PPM binério, os valores de atraso 6timo e a correlacao cruzada a ele

associado sdao

Ootimo = 66, Tps; (6.1)
r(8) = —0, 715; (6.2)

Para PPM quaternario, temos
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dotimo = 100ps; (6.3)
r(6) = —0,303; (6.4)
r(26) = 0,006; (6.5)
r(36) = —0,004; (6.6)

A2 — Par ortogonal simétrico de ordem 5

Este é o par de pulsos apresentado na se¢ao 4.3. Por construcao, estes pulsos
sao ortogonais e tém espectros idénticos, sendo cada um a versao invertida no
tempo do outro. Sua duragao efetiva é de cerca de 90 (de —4,50 a 4,50), ou

421,2 ps.

Informacoes para PPM binério:

Ootimo = TOPS; (6.7)
r(8) = —0,728; (6.8)

Informacoes para PPM quaternario:

dotimo = 100ps; (6.9)
r(6) = —0,492; (6.10)
r(28) = —0,004; (6.11)
#(38) = —0,002; (6.12)

A3 — Conjunto de 4 pulsos ortogonais de ordem 9

Este conjunto é aquele apresentado na secao 4.4. Sua duragao efetiva é de
cerca de 100 (de —50 a 50), ou 612 ps. E composto por dois pares, cada um

formado dois pulsos simétricos.

Pelos valores de correlacao cruzada verificados e suas implicagoes com relagao
a possiveis erros causados por sincronismo impreciso, a associacao ideal de

simbolos a dados na modula¢do PSM quaternéria (PSM4) é:
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Informacgoes para PPM:

Primeiro par (pulsos w1, (t) e wa, (t)):

5otimo = 667 7p$a (613)
r(8) = —0, 746; (6.14)
Segundo par (pulsos 3 e 4):
Ootimo = TOPS; (6.15)
r(5) = —0, 662. (6.16)

Informagoes para PPM quaternério (6timo com o segundo par):

Ootimo = 41, Tps; (6.17)
r(d) = —0,090; (6.18)
r(20) = —0, 600; (6.19)
r(30) = 0,004; (6.20)
6.3.3.2 Pulso Gaussiano Modulado
A fim de comparacao futura, sugere-se o seguinte pulso, dado por
Pgm(t) = cos(27 fot)e /(2% (6.21)
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que possui espectro de freqiiéncia com forma igual & do pulso gaussiano des-

locado da origem para a freqiiéncia central f.

O ajuste de seus parametros para atender a mascara da FCC é simples. A

expressao da ESD da gaussiana centrada em 0 Hz é

2

Pw))? = e, emdB: (6.22)
= 10log(e™""*") = —100%w? log e (6.23)
Conseqlientemente, os pontos de —10 dB e —34 dB guardam as seguintes

distancias para a freqiiéncia central:

fo10 =1/(2mo(loge)?) = 1/(4,1410); e (6.24)

fosa = 1/(2ma((loge)/3,4)?) = 1/(2,2460); (6.25)

Comparando-se a relacao entre estes valores, f_34/f_10 = 1,844, com a relagao
correspondente obtida dos pontos da mascara — 1,61, 3,1 e 6,85 GHz —, ve-se
que a primeira é maior do que a tltima por um fator de (6,85 —1,61)/(6,85 —
3,1) = 1,397. Isto indica que o requisito que definird a conformidade do
espectro na sua porgao inferior (abaixo de fj) é o concernente a f_34. O ponto
de —10 dB superior complementa a restricao de forma a definir a largura
de banda e a freqiiéncia central do espectro de py,,(t). Normalizando-se as
distancias dos pontos de interesse nesse espectro em fungao de | fo— f_10|, temos
a distancia entre o ponto de —34 dB e o ponto de —10 dB superior igual a 2,844.
Como na mascara essa distancia é igual a 10,6 —1,61 = 8,99 GHz, dividem-se

esses valores, 8,99/2,844 = 3,161 GHz, para em seguida se determinar:

fo=10,6—3,161 = 7,439GH>, ¢ (6.26)
3,161 = 1/(4,1410) => o = 76, 4ps. (6.27)
Logo, T =1/ fo = 134, 4ps. (6.28)

Uma base de tempo superior a 60 (30 para cada lado) é suficiente para garantir

um decaimento efetivo da envoltéria gaussiana, o que corresponde a 30 =
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229,2ps = 1,705T. Para truncar o pulso num ponto de zero da cossendide,
toma-se uma base de tempo indo de —1,757 a 1,757, o que corresponde a
uma duracao total de 3,57 = 470,4ps = 6, 1570.

6.3.3.3 Cosseno Levantado (Raised Cosine)

Também a titulo de comparacao futura, sugere-se o seguinte pulso:

Trpe(t) = sinc(nt)T) cos(nfBt)T) /(1 — 43** /T?) (6.29)

o qual deve ser truncado, pois sua base de tempo é infinita, cujo espectro de

freqiiéncia é dado por

T; fl< 2
_1-8
Xoo /) =4 T(+coslaT 2]y /2, 20 < | < B2 (6.30)
0; ] > 52

qual deve ser ainda deslocado por meio de uma modulagao.

e (Calculo dos parametros adequados:
Sua largura de banda de 3 dB é 1/T', independente de (3.

A aproximagao do ponto de —10 dB e da largura de banda de 10 dB ¢ feita
considerando-se que a queda do ponto de —3 dB até 0 é aproximadamente
linear, e levando-se em conta que o ponto de X,.(f) = 0 ocorre em |f| =

(14 3)/(2T). Nesse trecho podemos considerar

X,o(f) = (T)B)(1 + B — 2Tf). (6.31)

O ponto de —10 dB ocorre quando

T/10 = (T/B)(1 + B — 2T f-10a8) => f-10a8 = (1 +96/10)/(2T).  (6.32)
Dado um ponto de -10dB desejado, pode-se escolher

B =(10/9)(2T f-10a8 — 1), (6.33)
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colocando-se o ponto de —34 dB (= 1/2500) em 1,6 GHz, e levando-se em
conta a distancia deste ponto a 6,85 GHz (centro da faixa) e sua relagdo com

o ponto de —10 dB (3.1 GHz) faz-se:

[-31a = |%|, e (6.34)
% =1,3973, logo (6.35)

1 2T
(1(4‘;;56)1{]()/(2)T) € [1 1,052] (para 8 € [0 1)), (6.36)

logo, escolhe-se 3 = 1 que d& um espectro cuja forma mais se aproximara do
ideal. Neste caso, basta garantir o ponto de —10 dB que o ponto de —34 dB

caird na regiao de X,.(f) = 0.

For0am = (1,9)/(2T) = (10,6 — 6,85) GHz = (6,85 — 3,1) GHz => (6.37)

T = 253, 33ps = 254ps. (6.38)

e Modulacao para ajuste da freqiiéncia central:

sinc(mt/T) cos(mt/T) cos(2 fot)
(1 —4¢2/T?) ’
fo=6,85 GHz.  (6.40)

iy TUresGTI = Rl If =Rl

0; \f = fo| > 1/T.

Tpe(t) =

onde (6.39)

e Truncamento no tempo:

Computacao numérica mostrou que mais de 99,95% da energia deste pulso
estd contida no lobo principal. Além disto, a amplitude do lobo secundario
estd abaixo de —30 dB da amplitude do principal. Assim, pode-se limitar a

duragao do pulso em 27 = 506,66 ps os (de =T a T').

e Ajuste adicional de periodo:

Pode-se fazer a cossendide em fy coincidir seu zero com o zero do lobo do
sinc, o que torna a regiao de truncamento mais suave, forcando fy = 7/(47) e

recalculando-se estes dois parametros nos leva a:
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fo=16,8704 GHz e T = 254,72 ps, (6.42)

sendo agora a duracgao do pulso de 27" = 509, 43 ps, proporcionando o melhor

resultado com ajuste de periodo.

6.3.4 Transmissao
6.3.4.1 Selecao da forma de onda

Seleciona a forma de onda de pulso adequada de acordo com o dado binario
ora transmitido. Em seguida realiza a convolucao desta forma de onda com a res-

posta ao impulso do canal.

6.3.4.2 Calculo da poténcia

Calcula a poténcia e, por conseguinte, ajusta a amplitude da forma de onda
dos simbolos a distancia do enlace (3,5% - 9 - 14,5 - 20 - 25,5* m — as distancias

marcadas com * s6 fazem sentido no modelo CM4).

e O perfil espectral da forma de onda e a taxa de transmissao

Dada a méxima densidade espectral de energia (MaxESD, do Gerador de For-
mas de Onda), e levando-se em conta que a forma de onda original possui
energia unitaria, tem-se a relacao entre o pico da ESD e a energia total de um
simbolo. Considera-se que esta relacao é aproximadamente a mesma para a

forma de onda apds a passagem pelo canal multipercurso.

Multiplicando-se o pico da ESD pela taxa de transmissao obtém-se o pico
da PSD. Calcula-se a diferenga (em dB) dessa PSD maxima para o valor
permitido pela FCC e aplica-se a mesma diferenca a energia total original
do simbolo (apés passagem pelo canal multipercurso) obtendo-se a energia
contida em um simbolo transmitido (& distancia padrao, ou seja, 1 m) dentro

das especificacoes da FCC.

A FCC define os limites de EIRP média em termos de dBm/MHz [12], com
banda de referéncia de 1 MHz, isto significa que a poténcia irradiada medida

serd resultado da integral de toda a densidade de poténcia em uma faixa de
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1IMHz. Ora, ao manter uma frp (freqiiéncia de repetigao de pulsos) fixa igual a
frp, @ PSD passa se concentrar em raias espacadas deste valor. Enquanto este
espacamento € menor que a banda de referéncia, varias raias incidem nas faixas
correspondentes as medidas, resultando na poténcia medida aproximadamente

igual a poténcia presente originalmente nessa faixa, sem o efeito das raias.

Para as frps acima de 1 MHz deve-se levar em conta o efeito da concentragao de
poténcia. Neste caso, no maximo uma raia estara presente na faixa de medicao;
esta raia estard concentrando a poténcia correspondente a uma faixa maior
do que 1 MHz, representando um aumento em relacao a poténcia presente
na mesma faixa da PSD original sem raias. Este aumento deve ser levado em
conta nesses casos, prevendo uma atenuagao adicional (obrigatéria para manter

a conformidade com os limites de emissdo) correspondente a f,,/1 MHz.

Observacao: a energia do canal é, por construcao, unitaria, no entanto, apés a
convolucao com a forma de onda do pulso a energia do sinal original recebido

difere um pouco de 1, sendo por isto novamente normalizada.

O perfil de decaimento de poténcia do modelo

O decaimento de poténcia baseia-se no expoente n de perda por percurso dos
modelos CM2 e CM4, igual a 4,58 e 3,07, respectivamente.

Interferéncia intersimbdlica (ISI — intersymbol interference)

Soma, se necessario, a resposta anterior deslocada de acordo com a taxa de

transmissao.

Guarda a resposta atual para usar com a transmissao do préximo simbolo, se

for necessario.

Com base nos valores de 7,,.. € T_1045, da tabela 6.1 pode-se prever os niimeros
de simbolos sobrepostos (Ngg) maximo (e médio) resumidos na tabela 6.2. A
previsao da ocorréncia de ISI em cada caso é baseada no nimero méaximo de

simbolos sobrepostos.
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Tabela 6.2: Numero de simbolos sobrepostos - méximo e (médio)

Modelo Ordem da Taxa de transmissao de simbolos (Mbps)
modulagao 4 10 100
binaria 2 (1) 3 (1) 30 (7)

CM2 quaternaria 1 (1) 2 (1) 15 (4)
octonéria 1 (1) 1(1) 10 (3)
bindria 1(1) 2 (1) 17 (4)

CM4 quaterndria 1 (1) 1(1) 9(2)
octonaria 1 (1) 1(1) 6 (2)

6.3.5 Recepcao
6.3.5.1 Selecao dos periodos de interesse

Seleciona, na resposta gerada pelo médulo Transmissao, os periodos de inte-
resse de acordo com os tempos (neste parametro nao ha erro) dos 6 percursos a serem

usados pelo receptor do tipo rake seletivo, com combinagao simples (ndo-ponderada).

6.3.5.2 Adicao de ruido

Adiciona o ruido branco gaussiano de origem térmica com densidade de
poténcia fixa em -174 dBm/MHz. O célculo da poténcia do ruido adicionado na si-
mulacao leva em conta a relacao entre a poténcia calculada no receptor e a poténcia
dada por essa densidade tipica.

Com base no decaimento de poténcia dado por n e nas consideragoes sobre
taxa de transmissao e restricoes da FCC detalhadas na se¢ao 6.3.4.2 , pode-se montar
as tabelas 6.3 e 6.4 para a relagdo &,/Ny com pulsos de A3. As relagoes &,/ Ny para
pulsos de Al e A2 sao respectivamente 0,5 e 0,6 dB abaixo dos valores de A3.

Note que os valores de &,/Ny referem-se a energia de todos os componentes
de multipercurso que chegam ao receptor, no entanto a deteccao nesta simulacao é
feita com apenas 6 componentes. A atenuagao nominal adicional devido a perda dos
componentes nao usados é de 2,4 dB em CM2 e 5,7 dB em CM4.

Uma rapida leitura destas tabelas revela que, em todas as situacoes, a relacao

sinal-ruido é bastante elevada, o que resulta em uma condi¢ao incomum onde hé pra-
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Tabela 6.3: Valores de &,/Ny para canais CM2, usando pulsos de A3, em dB

Taxa de Ordem da distancia (m)
simbolos modulacao 9,0 14,5 | 20,0
A binaria 64,9 | 554 | 49,0

quaternaria 67,9 | 58,4 | 52,0
Mbps

octonaria 69,6 60,2 53,8

binaria 56,9 | 474 | 41,0
10

quaternaria 60,0 | 50,4 | 44,0
Mbps

octonaria 61,7 | 52,2 | 458

binaria 36,9 | 274 | 21,0
100

quaternaria 40,0 | 30,4 | 24,0
Mbps

octonaria 41,7 32,2 25,8

ticamente auseéncia de ruido. Visando a uma condi¢ao mais severa, levamos em conta
o fato de que, na pratica, equipamentos de transmissao de dados, seja no lar ou no
ambiente de trabalho, raramente operam de forma isolada, sofrendo a interferéncia
de outros equipamentos semelhantes e ruidos de fontes diversas. Nos modelos usa-
dos foram entao acrescentados patamares de ruido adicional, para, de uma forma
extremamente simplificada, aproximar o ambiente modelado de um ambiente real.
Assim, no ambiente doméstico modelado por CM2 acrescenta-se 45 dB ao
ruido original, de forma que o ruido resultante em uma modulagao binaria a taxa
de 4 Mbps e no pior caso em relagao a distancia (20 m) corresponda a 4 dB abaixo
da poténcia do sinal ali. Para o ambiente profissional modelado por CM4 optou-
se por garantir a uma modulagdo bindria na taxa mais elevada (100 Mbps) e no
melhor caso de distancia (3,5 m), uma relagao sinal-ruido minima de 35 dB, o que
acontece com um ruido adicional de 30 dB. Devido a detalhes de implementacao, as
distancias simuladas nao se limitam a um pequeno conjunto de valores fixos, como

os das tabelas 6.3 e 6.4, mas sim a valores distintos para cada situacao simulada.
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Tabela 6.4: Valores de &,/Ny para canais CM4, usando pulsos de A3, em dB

Taxa de Ordem da distancia (m)
simbolos modulacao 3,5 9,0 14,5 | 20,0 | 25,5
A binédria 91,9 | 793 | 729 | 68,6 | 65,4

quaternaria 949 | 823 | 75,9 | 716 | 684
Mbps

octondria 96,6 | 84,0 | 77,7 | 734 | 70,2

0 binaria 83,9 | 71,3 | 65,0 | 60,7 | 57,4

1

quaternaria 86,9 | 74,3 | 68,0 | 63,7 | 60,4
Mbps

octonaria 88,7 | 76,1 | 69,7 | 654 | 62,2

binaria 63,9 | 51,3 | 45,0 | 40,7 | 37,4
100

quaternaria 66,9 | 54,3 | 48,0 | 43,7 | 404
Mbps

octondria 68,7 | 56,1 | 49,7 | 454 | 42,2

6.3.5.3 Correlagoes

Realiza as seis correlagoes do sinal recebido com as formas de onda espera-
das (templates), no instantes de provavel melhor recep¢ao indicadas pelo médulo
Gerador de Canal.
6.3.5.4 Soma

Faz a soma nao-ponderada e coerente das 6 correlagoes obtidas e decide pela
informacao recebida.

6.3.5.5 Decisao

A informagao recebida é comparada com o dado bindrio transmitido e a

contagem de erros ¢é atualizada.

6.3.6 Resultados
6.3.6.1 Interpretacao

As simulacoes seguiram um padrao tal, de forma que cada esquema fosse tes-

tado na transmissao de até 10° bits. Desta forma nos é possivel observar ocorréncias
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de erros de bit correspondendo a taxas (BER) até da ordem de 107%. Assim, deve-se
atentar para o fato de que simulagoes que nao apresentaram erro em bit algum,
correspondendo a uma BER estimada abaixo de 1075, aparecem nos gréficos como
uma linha interrompida, ou mostrando apenas os pontos em que a BER medida é
maior ou igual a 107%. As simulacoes de taxas de transmissdo menores ou iguais a
1 Mbps apresentaram contagem de erro zero (ou seja, BER < 107%) para todos
os esquemas de modulagao em todas as situacoes e por isto nao serao apresentadas.
As figuras 6.4 a 6.10 mostram os resultado das simulagoes realizadas.
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w102k e
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’ p —0- - PPM4, A2
¥ 2 * - PASM4, A2
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-3 , O PPM4, A3 |
10 \Y4 ]
N —&— PSM2, A3
—v—PASM4, A3
PSM4, A3
— + — PASMS, A3
10*4 ! ! ! ! ! ! ! ! !
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
distancia (m)

Figura 6.4: Desempenho de diversos esquemas em canal CM2 a 10 Mbps.

Pelas figuras 6.4 e 6.5 percebe-se que o melhor desempenho em canais resi-
denciais NLOS (CM2) ¢ alcancado pelo esquema de modulacao PASM4, baseado
nos pulsos do conjunto A3. Na figura 6.5 distinglie-se nitidamente o desempenho
de esquemas binarios do desempenho de esquemas quaternarios e octonario, com
a superioridade dos ultimos. Na figura 6.4 nota-se no entanto que, a 10 Mbps, os
esquemas bindrios PSM2, com pulsos de A2, e PPM2, com um pulso de A3, apre-
sentam desempenhos de razoavel a bom, chegando a BER < 107° & distancia de

9 m.
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Figura 6.5: Desempenho de diversos esquemas em canal CM2 em torno de 17,5 m

Na figura 6.6 comparam-se, no mesmo ambiente residencial NLOS a 10 Mbps,
diversos esquemas baseados nos pulsos do par A2, confirmando a superioridade do
esquema PASM4-A2. Isto nos leva a conclusao de que esta superioridade nao se
deve intrinsicamente ao uso daqueles pulsos, mas sim a eficiéncia desta modulagao,
apenas viabilizada pelo projeto dos mesmos.

Pode-se avaliar o esquema PASM4 baseado em um par de A3, comparando-o
a outros esquemas que usam o mesmo conjunto, por meio da figura 6.7. O melhor
desempenho deste esquema nesta comparacao corrobora o argumento a favor de sua
superioridade.

Pode-se dizer o mesmo da modulacao PSM binaria em PSM2-A2, ja que, na
figura 6.6, esta apresenta comportamento melhor do que suas concorrentes bindrias
PAM2 e PPM2, usando pulsos do mesmo par A2. No entanto, o comportamento de
sua versao baseada nos pulsos de A3, que pode ser avaliado na figura 6.7, deixou a
desejar. Isto indica que este esquema de modulagao é inadequado para esse tipo de
canal quando implementado com os pulsos escolhidos de A3.

Em canais obstruidos (NLOS) em arquiteturas de escritério, CM4, ocorrem

duas situacoes distintas. Na primeira, ilustrada na figura 6.8, ocorre que, a altissima
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Figura 6.6: Desempenho de diversos esquemas com pulsos de A2 em canal CM2 a

10 Mbps

taxa de 100 Mbps, somente os esquemas PAM2 (com qualquer dos pulsos usados),
PPM4-A1, PPM2-A1 e PSM2-A2 conseguem operar satisfatoriamente a distancia
de 3,5 m, com BER abaixo ou da ordem de 1075. A distancia de e 9 m, a BER
ja é comprometedora, sendo o melhor desempenho o de PAM2-A3 (na figura 6.8),
de cerca de 5 x 1072, considerada critica.

Na segunda situacao, que pode ser analisada na figura 6.9, a taxa de 10 Mbps
e a 25,5 m, temos a prevaléncia de esquemas de ordens de modulagao superiores
— PASM4-A2, PPM4-A3, PASM4-A3, PSM4-A3 e PASM8-A3 —, cujos pontos na
abcissa de 10 Mbps (figura 6.9) nao aparecem por terem apresentado BER < 1079.
A excecao fica por conta de PPM4-A1l, que obteve BER = 3 x 107%. Nas mesmas
condigoes, PAM2, com pulsos de A3 ou Al, e PPM2, com o pulso de Al, também
se comportam muito bem, com BER < 107°. Cabe ressaltar que, no modelo de
canal CM2, a 100 Mbps, nenhum esquema se mostrou razoavel, sendo as taxas de

erro sempre préoximas a 50%.
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Figura 6.7: Desempenho de diversos esquemas com pulsos de A3 em canal CM2 a

10 Mbps

6.3.6.2 Anadlise

Tomando como ponto de partida a andlise das principais caracteristicas dos
modelos CM2 e CM4 realizada na secao 6.3.1, com base nos parametros resumidos
na tabela 6.1, podemos investigar as causas das diferencas de desempenho nos dois
tipos de canal nas diversas condigoes de taxa de transmissao e distancia.

Aquela andlise preliminar apontou duas grandes diferengas nos modelos: a
relagdo sinal-ruido normalizada, representada por &,/Np; e a interferéncia inter-
simbodlica (IST). A importancia da primeira é inquestionavel, como deixam claro as
tabelas 6.3 e 6.4, na secao 6.3.5.2.

A segunda diferenca, por envolver uma caracteristica dos canais com multi-
percursos ausente no modelo de canal aditivo gaussiano, permite explicar compor-
tamentos nao observados naquele modelo. Para melhor ilustrar o efeito da ISI sobre
o desempenho geral dos esquemas de modulagao, consolidamos os desempenhos de
alguns desses esquemas na figura 6.10.

Analisando-se conjuntamente as tabelas 6.2 e 6.3 entende-se por que todos

os esquemas falharam em CM2 a 100 Mbps. Nesta situacao temos as menores
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Figura 6.8: Desempenho de diversos esquemas com pulsos de A2 e A3 em canal

CM4 a 100 Mbps

relacoes sinal-ruido simuladas e, principalmente, a ocorréncia de ISI é certa e intensa,
variando de uma média de pelo menos 3 até um méaximo de 30 simbolos sobrepostos.

Quando migramos da taxa de 100 Mbps para a de 10 Mbps, além de um
acréscimo de 20 dB na &,/N, de todos os esquemas, ganhamos com a diminui¢ao da
ocorréncia de simbolos sobrepostos. Na situacao das modulacoes binarias, passa-se
de uma média de 7 simbolos simultaneamente presentes no receptor para apenas
1 (auséncia de ISI), com um méaximo de 3. Com as modulagdes quaternarias esse
maximo é de 2, ou seja, ¢ uma situacao praticamente livre de ISI. A vantagem
dos esquemas de ordem de modulagao superior apresentarem menos ISI do que
os bindrios, aliada a um acréscimo 3 dB de &,/Ny explica parcialmente o melhor
desempenho de PASM4 observado na secao anterior. O fato de também ter sido
esse esquema melhor do que o PASMS8 possui outra razao, explicada a seguir.

Em ambos os esquemas, devido a codificacao 6tima usada, simbolos antipo-
dais (de correlacao cruzada r = —1), que estao envolvidos no caso menos sujeito a
erros, tém uma contribuicao de 100% de bits errados (em caso de erro, os dois bits

transmitidos em PASM4 ou os trés bits em PASM 8 sao recebidos com erro). Os

81



10 —

10

* /5>

-2

10

T

T

L
1

PAM2A1
PPM2A1
PAM2A2
PPM2A2
PSM2A2
PAM2A3
—&8— PPM4Al1
O  PASM4A2
PPM4A3
PASM4A3
PSM4A3
PASMB8A3

BER

10

T

T

L
1

-4

10

* % 0 DO A

T

T

L
1

-5

10

x v < O

M|

10— : : —_— |

taxa de transmisséo (Mbps)
Figura 6.9: Desempenho de diversos esquemas em canal CM4 em torno de 21 m

casos de simbolos baseados em formas de onda ortogonais (r = 0) leva a erros de
1 em 2 bits em PASM4, e a erros de 1 ou 2 bits em trés, em PASM8 (uma média
de 50% de erros em cada caso). A diferenga estd em que a probabilidade de erro
de simbolos (P;) é maior em PASMS, ja que este apresenta 3 correlatores de sinais
ortogonais (correspondendo a 6 possiveis simbolos errados) competindo com o corre-
lator que corresponde ao simbolo certo, enquanto em PASM4 ha apenas 1 correlator
na mesma situagao (corespondendo a 2 simbolos errados possiveis).

Esta queda de desempenho com o aumento de ordem da modulagao decorre do
fato de ser a modulagao PASM biortogonal, ou seja suas correlagoes entre simbolos
nao sao homogeéneas. Neste caso, com o aumento da ordem, o nimero de pares de
simbolos com correlagoes nulas entre si cresce mais do que o niimero de simbolos
antipodais, o que faz com que a probabilidade de erro aumente.

Quanto aos desempenhos no modelo CM4, nas duas situagoes observadas na
secao 6.3.6.1, podem ser melhor entendidos estudando-se as tabelas 6.2 e 6.4. Na
primeira situacao, em que a taxa é de 100 Mbps e as distancias sao de 3,5 e 9 m,

vé-se que os valores de &,/N, disponivel nao sdo menores do que aqueles do canal
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Figura 6.10: Desempenho de esquemas com canais e taxas correspondendo a vérios

nimeros de simbolos sobrepostos

CM2 a 4 Mbps e a 20 m (tabela 6.4), situagoes em que PASM4, PASM8 e PSM4 se
sairam bem. Descartando entao a importancia da contribuicao do ruido, a hipotese
que nos resta é a de que esses esquemas sofreram com a presenca de ISI (uma média
de 2 e maximo de 6 ou 9 simbolos presentes simultaneamente). Deve-se lembrar
que, no modelo CM4, a taxa de chegada de componentes multipercurso é alta (ver
tabela 6.1), tornando a sobreposicao de simbolos potencialmente mais nociva.

Na segunda situagao observada, com 10 Mbps a 25,5 m, temos relacoes sinal-
ruido 6,5 dB abaixo da situacao anterior a 3,5 m. Por outro lado, ha reducao
drastica de ISI em sistemas bindrios (o nimero méximo de simbolos sobrepostos cai
para 2) e sua total eliminacao em sistemas quaterndrios ou octonério. Isto comprova
a hipétese de que a presenca de ISI forte compromete o desempenho dos esquemas

baseados em dois ou quatro pulsos ortogonais.
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6.4 Conclusao

Neste capitulo inicialmente apresentamos o resultado da simulacao de de-
sempenho das novas técnicas de modulacao propostas neste trabalho ao lado de
técnicas convencionais estudadas, usando pulsos basicos de espectro livre em um
canal aditivo gaussiano. Dessa simulacao concluiu-se promissoramente em relagao
as vantagens de se aumentar a ordem da modulacao. Por outro lado, verificou-se
que o valor negativo de correlagao entre os simbolos, usado com aproveitamento do
conhecimento do canal (ou seja, sabendo-se se ha ou nao inversao de polaridade do
pulso recebido em relagao ao transmitido) tem grande influéncia no comportamento
da BER.

Motivados pelo resultado da secao 6.2, passou-se para a simulacao em canal
com multipercursos e restricao de banda. Neste ambiente, além da influéncia do
ruido, o sinal recebido pode sofrer interferéncia dos simbolos transmitidos anterior-
mente (ISI) e de outras cépias do mesmo pulso que percorreram caminhos diferentes.
Isto, aliado a restricao quanto a banda do sinal transmitido, traz implicagoes quanto
a influéncia de caracteristicas temporais e espectrais dos pulsos usados e quanto a
sensibilidade dos esquemas de modulacao a essas formas de interferéncia.

As simulacoes mostraram que os esquemas de ordem superior apresentam
vantagem nas situagoes em que a sua menor taxa de transmissao de simbolos elimina
ou reduz a quase zero a ocorréncia de ISI. Quando isto nao ocorre, seu desepenho é

fortemente prejudicado por este tipo de interferéncia.
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Capitulo 7

Conclusoes

7.1 Resultados Alcancados

Neste trabalho foi apresentado inicialmente, como contribuicao original, o
conceito de pulso Hermiteano N-dimensional. Este conceito coloca em evidéncia a
vantagem de se classificar um sinal de acordo com a ordem minima dos espacos de
Hermite de que o contém, decorrente da maxima concentracao em tempo e freqiiéncia
desses espacos. Além disso, por sua notacao vetorial e beneficiando-se de propri-
edades matematicas de suas fungoes-base, a representacao dos pulsos Hermiteanos
por seus vetores de projecao mostrou ser uma ferramenta fundamental para o trata-
mento matematico necessario neste trabalho, podendo ser de grande utilidade para
outros trabalhos futuros.

No capitulo 3 foi descrito um valioso método, totalmente desenvolvido no
ambito deste trabalho, para a obtencao de conjuntos de pulsos Hermiteanos ortogo-
nais, de ordem determinada a posteriori, minimizando um funcional relacionado a
sua ocupacao espectral.

Esse método foi direcionado no capitulo 4 para a obtengao de um pulso tinico
e de conjuntos ortogonais de pulsos de espectros compativeis com as restricoes da
FCC. Esta compatibilidade, alcancada com eficiéncia espectral maxima (no sentido
da concentragao tempoxfreqiiéncia) dentro de cada caso, é um requisito de grande
importancia para as implementacoes praticas e alvo de grande interesse na pesquisa
atual.

Novas formas de modulagao para UWB foram sugeridas no capitulo 5, como

85



a modulagao por formato de pulso (PSM) e a modulagao por amplitude e formato de
pulso (PASM). Estas formas de modulagao constituem alternativas interessantes as
formas convencionais, abrindo um leque de possibilidades novas para a transmissao
dos dados a serem estudadas. Foi mostrado ainda como se pode fazer projetos
meticulosos de esquemas de modulacao respeitando-se as caracteristicas dos pulsos
disponiveis, como os esquemas realizados de modulagao por posi¢ao de pulso (PPM)
bindarios e quaternarios.

No capitulo 6 foi mostrado inicialmente o ganho alcangavel pelo aumento
de ordem em modulagoes ortogonais. Concomitantemente, mostrou-se o valor do
conhecimento do canal para a implementacao de esquemas de modulagao mais efi-
cientes, como aqueles rotulados como dependentes de polaridade.

As simulacbes em canais com multipercurso, sob restricoes espectrais, mos-
trou que esquemas de modulagao de ordem superior, como por exemplo o PASM4,
sao os que obtém o melhor desempenho em canais residenciais sem visada direta
(NLOS) por escaparem da interferéncia intersimbélica (ISI) que acomete os esque-
mas binarios em taxas superiores a 4 Mbps.

Em situagoes como a dos canais nao residenciais (ambientes de escritério)
NLOS, a taxa de 100 Mbps, nas quais a reducao de taxa de simbolos dos esquemas
quaternarios e octonarios nao é suficiente para eliminar a forte ISI presente, esses
esquemas tornam-se ineficientes, sendo preferivel usar um esquema PAM2 (binério)

com um dos pulsos FCC-compativeis projetados.

7.2 Sugestoes de Pesquisas Futuras

Os métodos delineados nos capitulos 3 e 4 podem ser usados, adaptados ou

nao, para obter algumas formas de onda de interesse, como:

e pulso com maior concentragao de energia na banda de 20 dB, com BWyq 45/ f. =

7,5/6,85 « 1,09 (para atender ao limite da parte 15 do FCC para outdoor);

e pulso com maior concentragao de energia na banda de 10dB, com BWyq 45/ f. 2

0,2 (limite minimo da definicdo de UWB) para sistemas UWB multibanda com

até seis faixas;
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Sera de grande utilidade realizar simulagoes com as formas de onda apresen-
tadas nas secgoes 6.3.3.2 e 6.3.3.3, além de pulsos nao-Hermiteanos, como os pulsos
compativeis com a FCC propostos por Luo e Giannakis [20] e dois esquemas de Gha-
vami e Michael [15] [21]. Estes tltimos, apesar de baseados em funcées de Hermite,
nao sao pulsos Hermiteanos no sentido definido nesta tese, além disso, precisam ser
adaptados para compatibilizacao com a FCC. Essas simulac¢oes, sobre os mesmos
esquemas de modulacao usados na secao 6.3 servira para mensurar a influéncia da
moldagem do pulso sobre a eficiéncia da transmissao.

Um outro trabalho poderia explorar a paralelizacao ou multiplexacao de da-
dos sugeridas na secao 5.3.3. Essa alternativa relaciona-se com o presente trabalho
por fazer uso de formas de onda ortogonais; nao se tratando, no entanto de mo-
dulagao, pois a forma de onda utilizada nao esta condicionada a informagao trans-

mitida.
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