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RESUMO

Atualmente, vive-se um momento de transição da 4a geração (4G) para a 5a geração de redes
celulares (5G). Nesse processo, pesquisadores da indústria e das principais instituições estão em
meio a uma intensa colaboração em direção à padronização, visando alcançar os desafiadores
requisitos de desempenho estipulados para a futura geração. Apesar de o OFDM ter servido como
forma de onda padrão para as comunicações com altas taxas de dados, ele apresenta alguns pontos
negativos que são críticos quando pensados no contexto do 5G. Dessa forma, uma das principais
frentes de pesquisa está relacionada às formas de onda candidatas ao 5G. Este trabalho fornece
algumas contribuições para essa frente. São realizadas simulações e análises comparativas de
algumas das formas de onda candidatas considerando-se certos elementos e cenários que certamente
serão encontrados pelas redes celulares do futuro, como a presença de imperfeições de RF e a
utilização de técnicas baseadas em múltiplas antenas.

ABSTRACT

Currently, we live amid a moment of transition from the 4th generation (4G) to the 5th generation
of cellular networks (5G). In this process, various researchers from both academia and industry are
joining efforts in order to standardize the future networks, meeting the challenging stipulated per-
formance requirements. Although OFDM has served as the standard waveform for high data-rate
communications in general, it presents some major drawbacks when considered in the context of
5G. Thus, one of the main research fronts has been the investigation of different waveform candi-
dates. This work presents some contributions to this research front. Simulations and comparative
analysis are performed with various 5G waveform candidates considering some elements and sce-
narios that shall certainly be encountered by the future cellular networks, such as RF impairments
and multiple-antennas techniques.
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Capítulo 1

Introdução

1.1 Contextualização

A visão de mundo e as interações sociais que acontecem no presente foram significativamente
transformadas ao longo das últimas décadas. Em grande parte, tais mudanças foram guiadas pelas
incontáveis inovações no ramo das telecomunicações. Hoje é possível ter acesso a um volume, antes
inimaginável, de informações de forma praticamente instantânea e de boa parte do globo com as
tecnologias da 4a geração de redes celulares (4G). Porém, diferentes aplicações estão surgindo,
cada qual com seus requisitos específicos e trazendo novos desafios para as comunicações móveis.
O futuro promete carros autônomos – que devem estar constantemente conectados entre si –, a
indústria 4.0 – a qual dispõe de uma vasta gama de equipamentos de monitoramento e tomada de
decisão produzindo dados intermitentemente – e com usuários que almejam acessar a internet a
taxas mais altas e com maior disponibilidade, dentre outros serviços. Dessa forma, o que fica claro
é o fato de que as redes celulares atuais devem ser repensadas e atualizadas. Em meio a esse pano
de fundo que são concebidas as redes celulares da 5a geração (5G) [8].

A evolução das tecnologias de comunicações móveis da 1a geração até a futura 5a geração foi
feita em etapas. Nos anos 1980 surge o 1G, o qual consistia basicamente na conexão móvel para
serviços de voz. Ele era completamente analógico e fazia o uso do FDMA (frequency division
multiple access). Nos anos 1990, o 2G introduz os serviços de texto (SMS) e o sistema passa a ser
digital. Existem diferentes tecnologias responsáveis pelo 2G, dentre elas, destaca-se o GSM (Global
System for Mobile Communications), o qual utiliza o TDMA (time division multiple access). Nos
anos 2000, o 3G aumenta a capacidade da geração anterior e passa a possibilitar o acesso à internet
móvel e à multimídia. Nos anos 2010, o 4G, com a tecnologia LTE (long term evolution) possibilita
uma maior mobilidade e maiores taxas do que a 3a geração. O ponto crítico a ser considerado é
que as aplicações futuras a serem suportadas pela 5a geração são extremamente heterogêneas e
o volume de equipamentos conectados é significativamente maior do que nas gerações anteriores.
Isso implica que o 5G deve se diferir das redes 4G de forma disruptiva e não deve ser visto como
uma atualização incremental. A Figura 1.1 mostra algumas das características do 5G, levando em
consideração as diferentes tecnologias a serem suportadas. Nota-se, inclusive, que alguns requisitos

1



Figura 1.1: Domínios de aplicação a serem atendidos pelo 5G, inspirado em [1].

são conflitantes entre si, como a necessidade de baixa complexidade e o requisito de taxas de dados
altas e mobilidade extrema, o que aumenta ainda mais o desafio de propor as tecnologias e técnicas
do 5G.

A Organização Internacional de Telecomunicações (ITU), órgão da ONU para o setor de tele-
comunicações, desenvolveu a recomendação [9], a qual avalia algumas das características esperadas
do 5G. Em poucas palavras, espera-se que as redes 5G possuam taxas de até 20 Gbps, latência
da ordem de 1 ms e mobilidade de até 500 km/h. Com o intuito de atender a essas expectativas,
pesquisadores em universidades e empresas ao redor do mundo estão avaliando possíveis soluções
sob diferentes óticas dentro de telecomunicações.

Dentre as propostas para tornar o 5G possível, podem-se definir três grandes categorias prin-
cipais que reúnem soluções em diferentes áreas de telecomunicações [8, 10]. A primeira comporta
as pesquisas nas redes heterogêneas. A segunda diz a respeito das soluções em ondas milimétricas
e MIMO massivo. Finalmente, a terceira é composta pelas pesquisas nas novas formas de onda
candidatas ao 5G. Este projeto investiga aspectos nas últimas duas categorias.

Como citado anteriormente, as aplicações a serem suportadas pelas futuras redes celulares são
extremamente diversas. Dessa forma, a rede será intrinsecamente heterogênea e densa. Em meio
a esse cenário, surgem desafios relacionados à operação, interferência e sincronização das redes.

Para atingir as elevadas taxas de dados e uma disponibilidade altíssima, estudam-se soluções
com base nas ondas milimétricas e emMIMOmassivo. Para a largura de banda utilizada, o espectro
passará a englobar as chamadas ondas milimétricas [10]. A inclusão dessa faixa de frequência traz
consigo uma série de questões que devem ser endereçadas, como a elevada atenuação. A utilização
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de múltiplas antenas, no MIMO massivo, é uma possível solução para a maior atenuação sofrida
pelas ondas milimétricas, bem como uma alternativa para aumentar significativamente as taxas de
dados e a disponibilidade do sistema, chegando mais próximo dos requisitos estipulados para o 5G
[10, 11].

A terceira frente de pesquisa estuda alternativas para substituir a forma de onda do 4G, que
é o OFDM. O OFDM possui inúmeros aspectos positivos, que o tornaram o esquema padrão para
sistemas de comunicação com taxas de dados elevadas, porém, ele apresenta alguns problemas
severos quando pensados no contexto do 5G [12, 8]. Dessa forma, existem algumas formas de
onda candidatas ao 5G, cada qual visa a solução de algumas facetas negativas do OFDM. Dentre
as candidatas a forma de onda, destacam-se o f-OFDM (Filtered OFDM ), o FBMC (Filter Bank
Multicarrier Modulation), o ZT-DS-OFDM (Zero-tail DFT-spread OFDM ), o GFDM (Generalized
Frequency Division Multiplexing) e o UFMC (Universal Filtered Multicarrier). Algumas dessas
formas de onda são investigadas neste projeto.

A concepção e implementação das redes 5G é, certamente, uma tarefa extremamente complexa.
Possivelmente, a imensa quantidade de pesquisa sendo feita na área atualmente se justifica pelos
grandes desafios a serem superados. O objetivo central deste projeto consiste na investigação de
algumas das soluções sendo propostas em diferentes situações e cenários que devem necessariamente
ser considerados quando se pensa na futura geração de redes celulares.

1.2 Contribuições do projeto

Este projeto pode ser visto como um conjunto de contribuições para a implementação de
um simulador que avalie os mais diversos cenários a serem encontrados pela 5a geração de re-
des celulares. A utilização de ferramentas de simulação computacional é de extrema importância
para a análise do desempenho de sistemas de comunicação e o simulador utilizado ao longo deste
trabalho possibilita a análise das diversas formas de onda candidatas ao 5G sob diferentes óti-
cas. O simulador utilizado neste projeto é o simulador HERMES (Heterogeneous Radio Mobile
Simulator), na linguagem MATLAB. Tal simulador encontra-se disponível no GitHub, no link
https://github.com/MWSL-UnB/HERMES. Um dos grandes desafios do projeto foi a integração de
tais contribuições com tudo o que já estava implementado, resultando, assim, em um simulador
mais completo.

As principais contribuições deste trabalho são, portanto:

• Implementação da forma de onda OFDM filtrado (f-OFDM).

• Implementação de amplificadores não-lineares com e sem efeitos de memória e do ruído de
fase.

• Início da implementação das técnicas de múltiplas antenas. Por enquanto, limitou-se a apenas
uma forma de onda e a apenas um número de entradas e saídas específico.
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Além disso, parte deste projeto resultou no artigo [13], apresentado na 9th Latin-American
Conference on Communications em Novembro de 2017.

1.3 Apresentação do manuscrito

No Capítulo 2 é feita uma análise sobre o OFDM convencional, seus problemas no cenário
do 5G e a análise de uma forma de onda candidata (o f-OFDM) que é proposta como solução
para tais problemas. Em seguida, no Capítulo 3, são apresentadas duas outras candidatas a
forma de onda (FBMC e ZT-DS-OFDM) que estão implementadas no simulador utilizado neste
projeto. No Capítulo 4, são apresentados os modelos matemáticos das diversas imperfeições de RF
implementadas em simulação e que são avaliadas em conjunto com as formas de onda candidatas ao
5G. No Capítulo 5 são explicados os princípios por trás das técnicas que utilizam múltiplas antenas
e como tais técnicas seriam escaladas para o cenário do 5G. No Capítulo 6, são apresentados os
diversos resultados de simulação. Finalmente, no Capítulo 7, são feitos os comentários finais e são
propostos trabalhos futuros.

4



Capítulo 2

OFDM Filtrado

2.1 Introdução

A multiplexação por divisão em frequências ortogonais (orthogonal frequency division multi-
plexing, OFDM) consiste em uma técnica híbrida de modulação e multiplexação. As primeiras
características do OFDM foram desenvolvidas na década de 1960 por R. W. Chang [14] no Bell
Labs, porém, devido a limitações na tecnologia da época, era inviável que ela fosse implementada.
Após os devidos avanços nas tecnologias de hardware necessário, o OFDM tornou-se uma técnica
popular para diversos padrões de comunicações com taxas de dados altas. Dentre as vantagens do
OFDM destacam-se a imunidade ao desvanecimento seletivo, equalização simples, fácil integração
com múltiplas antenas, alta eficiência espectral, dentre outros.

Por outro lado, o OFDM possui alguns problemas significativos quando pensado no contexto
da 5a geração de redes celulares. Com o intuito de mitigar tais problemas e atender a todos os
requisitos definidos para a próxima geração, surge a pesquisa das formas de onda candidatas ao
5G. Atualmente, há um esforço coletivo de pesquisadores na indústria e na academia com o intuito
de propor as tecnologias e técnicas que serão utilizadas no 5G. Uma das candidatas a forma de
onda mais promissoras para o 5G é o OFDM filtrado (f-OFDM), proposto por pesquisadores da
empresa chinesa Huawei [3].

Neste capítulo, a teoria por trás do OFDM convencional é apresentada e, em seguida, faz-se a
análise do f-OFDM. Outras formas de onda candidatas ao 5G são exploradas em mais detalhes no
Capítulo 3.

2.2 OFDM convencional

Para melhor entender o esquema OFDM, é importante analisar a fundamentação teórica por
trás dessa técnica. As subseções seguintes apresentam tal fundamentação e, em seguida, mostra-se
como todos os conceitos são unidos para a concepção de um sistema OFDM.
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2.2.1 Modulação por múltiplas portadoras

A principal motivação do esquema de modulação por múltiplas portadoras consiste na neces-
sidade de se extinguir a interferência inter-simbólica (ISI). A ISI é um tipo de interferência que
degrada severamente o desempenho dos sistemas de comunicação digitais [2]. Por outro lado, as
aplicações atuais exigem uma alta taxa de transmissão de dados, o que faz com que o intervalo de
símbolo (T ) seja muito pequeno se comparado ao atraso introduzido pelo canal (τ). Tal situação,
em que T é da mesma ordem de grandeza que τ , é crítica, uma vez que justamente quando isso
ocorre, a ISI se torna severa.

Para que a ISI seja mitigada ao mesmo tempo que as altas taxas de transmissão de dados
demandadas pelas aplicações atuais sejam atendidas, deve-se encontrar uma forma de aumentar o
intervalo de símbolo, tornando-o muito maior do que o atraso do canal, isto é, tornar T � τ .

A solução para esse problema consiste na utilização de múltiplas portadoras para transmitir o
sinal original. Nessa técnica de modulação, substitui-se a utilização de uma única portadora que
transmite a uma taxa de dados elevada (Rb) pela divisão do fluxo de dados em L subfluxos com
taxa L vezes inferior. Cada uma dessas L taxas é transmitida em paralelo e modula uma portadora
distinta. Se acessadas simultaneamente, a taxa total de transmissão é a mesma que a original. Por
outro lado, o que realmente é transmitido pelo canal são várias taxas suficientemente baixas (Rb/L)
que possuem tempo de símbolo LT . Como LT � τ , a ISI foi eliminada da comunicação ao mesmo
tempo que a taxa de dados efetiva foi mantida.

A vantagem da modulação por múltiplas portadoras pode ser interpretada tanto no domínio do
tempo quanto no domínio da frequência. No domínio do tempo, o que está sendo feito é aumentar
o tempo de símbolo de forma a torná-lo muito maior que o atraso do canal, como mostrado
anteriormente. Já no domínio da frequência, a vantagem está relacionada ao devanescimento do
canal. Como a largura de banda ocupada por cada portadora é muito menor do que a largura de
banda total disponível, ela acaba por ser menor do que a faixa de coerência e o devanescimento
sofrido por cada uma delas é plano (flat-fading). Logo, o que está sendo feito é tornar a largura
de banda de cada uma das portadoras muito menor do que a largura de banda de coerência, isto
é, Bn � Bc, sendo Bn a largura de banda da n-ésima portadora.

No domínio da frequência, o espectro do sinal modulado por múltiplas portadoras é semelhante
ao espectro de um sinal multiplexado na frequência (FDM). A frequência das portadoras é escolhida
de tal forma que os espectros não se sobreponham e bandas de guarda são introduzidas entre elas.
Logo, percebe-se que, apesar de resolver o problema da ISI, esse esquema de modulação não
possui a melhor eficiência espectral, já que boa parte da largura de banda disponível não está
sendo utilizada para transmitir informação. Além disso, uma grande desvantagem do esquema
de transmissão por múltiplas portadoras é a necessidade de se ter uma cadeia de RF para cada
subportadora, como pode-se observar na Figura 2.1, o que torna os transmissores e receptores
caros. O OFDM, apresentado a seguir, é proposto como uma possível solução para tais problemas.
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Figura 2.1: Transmissor e receptor em um esquema de modulação por múltiplas portadoras, adap-
tado de [2].

2.2.2 Ortogonalidade de sinais

Uma característica interessante e que pode melhorar a eficiência espectral da modulação por
múltiplas portadoras está relacionada ao conceito de ortogonalidade entre sinais. Primeiro, define-
se o produto interno entre dois sinais de energia Φi(t) e Φj(t) como sendo:

〈Φi(t),Φj(t)〉 ,
∫ ∞
−∞

Φi(t)Φ
∗
j (t)dt (2.1)

Além disso, diz-se que dois sinais Φi(t) e Φj(t) são ortogonais se:

〈Φi(t),Φj(t)〉 =

Eg, se i = j

0, se i 6= j
(2.2)

em que Eg é a energia do sinal. Dadas as definições anteriores, pode-se afirmar que as portadoras
{cos(2π(nf0)t), sin(2π(nf0)t)} com n = 1, 2, 3, . . . são todas ortogonais entre si.1 Pode-se, então,
fazer uso dessa característica para a escolha da frequência das portadoras que serão utilizadas.
Enquanto antes era necessário deixar parte do espectro inutilizado para compor a banda de guarda,
caso as frequências das portadoras sejam escolhidas de tal forma que sejam harmônicas, não há
mais necessidade da banda de guarda. A banda de guarda não se faz mais necessária, porque as
portadoras são ortogonais e, consequentemente, não se interferem.

2.2.3 Transformada Discreta de Fourier

A transformada de Fourier se apresenta como uma forma de relacionar as representações de
um sinal no domínio do tempo e no domínio da frequência. Para sinais digitais, faz-se o uso da

1Rigorosamente, tal afirmação só é verdadeira quando consideram-se intervalos múltiplos de 1/f0. Todavia, na
prática, pode-se considerar que os sinais em questão são ortogonais desde que o intervalo considerado seja muito
maior do que 1/f0. Nessa situação, o produto interno entre os sinais será muito inferior à Eg e os sinais podem,
portanto, ser considerados praticamente ortogonais.
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transformada de Fourier discreta (DFT) em L pontos, definida por:

DFT{x[n]} = X[m] ,
1√
L

L−1∑
n=0

x[n]e−
j2πnm
L (2.3)

De forma análoga, pode-se definir a transformada de Fourier discreta inversa como sendo:

IDFT{X[m]} = x[n] ,
1√
L

L−1∑
m=0

X[m]e
j2πnm
L (2.4)

O que se nota das relações 2.3 e 2.4 é que a transformada de Fourier discreta é um método de
se gerar portadoras ortogonais, como definido na subseção anterior, já que cada exponencial das
expressões mostradas pode ser vista como uma subportadora.

2.2.4 Transceptor OFDM

O OFDM combina as características desejáveis da modulação por múltiplas portadoras, a
propriedade de ortogonalidade de sinais e o uso da DFT para a obtenção de L subportadoras de uma
forma eficiente. O que viabiliza o OFDM são os algoritmos de FFT (fast Fourier transform) e IFFT
(inverse fast Fourier transform), os quais tornam possível a geração de múltiplas subportadoras
de forma eficiente computacionalmente e utilizando apenas uma cadeia de radio-frequência (RF).

Os símbolos de modulação a serem transmitidos são agrupados em símbolos OFDM, cada um
com duração igual à Ts = LTa, em que Ta é o intervalo de amostragem. Como, devido ao atraso
inerente ao canal, tais símbolos OFDM se espalham, introduz-se um pequeno intervalo de guarda
entre eles, de forma a mantê-los independentes uns dos outros.

Sendo X[m] a transformada discreta de Fourier do sinal x[n] a ser transmitido e Y [m] a trans-
formada discreta de Fourier do sinal recebido y[n] após a transmissão pelo canal com resposta em
frequência H[m], deseja-se ter a situação mostrada na Equação 2.5 para que seja possível recuperar
os sinais sem interferência inter-simbólica (ISI).

Y [m] = X[m].H[m]⇒ X̂[m] =
Y [m]

H[m]
(2.5)

O que a Equação 2.5 ilustra é que, quando se tem um produto de transformadas discretas de
Fourier do sinal enviado e do canal, é estabelecida comunicação livre de ISI. Como propriedade
da transformada discreta de Fourier, tal situação ocorre quando se tem uma convolução circular
no domínio do tempo. Assim como para a transformada de Fourier a convolução linear no tempo
equivale ao produto na frequência, para a transformada discreta de Fourier, a convolução circular
no tempo equivale ao produto na frequência. Dessa forma, tem-se:

Y [m] = X[m].H[m]⇒ IFFT{Y [m]} = IFFT{X[m].H[m]} ⇒ y[n] = x[n] ~ h[n] (2.6)
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A convolução circular é definida pela Equação 2.7, em que x[n − k]L é uma versão periódica
de x[n] com período L, isto é, x[n]L = x[nmodL] .

x[n] ~ h[n] = h[n] ~ x[n] ,
L−1∑
k=0

h[k]x[n− k]L (2.7)

Porém, quando se envia um sinal através de um canal, tem-se a convolução linear entre o
sinal e o canal no domínio do tempo e não a convolução circular. A pergunta que surge é, então,
como alcançar uma comunicação livre de ISI para um sistema OFDM? Para resolver tal questão, a
pergunta a ser respondida é, na verdade: como emular a ocorrência da convolução circular quando
se tem, na realidade, uma convolução linear? A solução encontrada é a introdução do chamado
prefixo cíclico (CP). A partir da introdução do CP, cria-se uma versão do sinal que se pareça com
x[n− k]L.

Um símbolo OFDM é composto de L símbolos de modulação agrupados. Assim, ele pode ser
visto como um vetor x com L elementos, dado pela expressão 2.8.

x = [xox1x2 . . . xL−1] (2.8)

Considerando-se um CP de comprimento v, o que é feito é copiar os últimos v símbolos do
símbolo OFDM para o começo do símbolo OFDM. Dessa forma, o novo símbolo OFDM parece
ser uma versão periódica do símbolo OFDM original. Quando enviado, então, pelo canal, emula-
se uma convolução circular e tem-se, portanto, comunicação livre de ISI. O processo de adição
do prefixo cíclico pode ser observado na Figura 2.2. O CP serve, portanto, para duas funções.
Primeiramente, ele pode ser visto como um intervalo de guarda entre símbolos OFDM adjacentes,
evitando que os símbolos se interfiram – caso a duração do CP seja superior ao atraso máximo do
canal. Além disso, o CP pode ser encarado como a forma encontrada de se replicar a convolução
circular do sinal transmitido com o canal e evitar a ISI.

Figura 2.2: Símbolo OFDM com prefixo cíclico, adaptado de [2].

Após o entendimento dos diversos elementos intrínsecos a um sistema OFDM, isto é, o uso de
subportadoras ortogonais, o uso da FFT e IFFT e a utilização do CP, pode-se definir o transceptor
de tal esquema de modulação/multiplexação. Os passos fundamentais para a geração de um sistema
OFDM são os seguintes:

9



Figura 2.3: Transceptor OFDM, adaptado de [2].

• Mapear log2(M) bits em uma constelação de tamanho M.

• Quebrar o sinal de banda-larga e taxa Rb em L sinais a taxas inferiores Rb/L.

• Utilização de uma única cadeia de RF para modular todas as subportadoras. Tal operação
é feita com a IFFT 2.

• Faz-se a junção das L sequências de símbolo em paralelo em uma única sequência em serial.

• Adiciona-se o CP à sequência, a qual é enviada serialmente pelo canal.

• No receptor, remove-se o CP e os L símbolos são demodulados com uma FFT 2.

• Cada subportadora é, finalmente, equalizada.

O passo-a-passo precedente pode ser observado na forma de esquemático na Figura 2.3, onde
P/S corresponde à transformação dos dados de paralelo para serial e S/P a transformação dos
dados de serial para paralelo.

2.2.5 OFDM e 5G

A motivação por trás das pesquisas a respeito das formas de onda para o 5G surgem com o
intuito de resolver a duas questões principais. A primeira é a de atender aos requisitos estipulados
para as aplicações da 5a geração. A segunda é a de mitigar os problemas do OFDM.

A largura de banda do 5G será da ordem de 1 GHz [15] e vai alocar uma gama extremamente
diversa de aplicações. Dessa forma, fica evidente que a eficiência espectral é de suma importân-
cia. Todavia, o OFDM é composto de funções sinc no domínio da frequência, as quais possuem
lóbulos secundários proeminentes e que concentram uma porcentagem significativa da potência do
sinal. Tal característica implica em emissões fora de banda, também conhecidas como vazamento

2Um ponto comum de confusão seria do por quê de se utilizar a IFFT no transmissor e não a FFT. Quando
blocos de FFT e IFFT são cascateados, pouco importa sua ordem. Convencionalmente, um sistema OFDM utiliza
a IFFT no transmissor e a FFT no receptor, porém, a utilização de uma FFT no transmissor também funcionaria,
contanto que o receptor dispusesse do bloco de IFFT.
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espectral. Para evitar o vazamento espectral, os sistemas 4G contam com significativas bandas
de guarda. Tais bandas de guarda são um desperdício de frequência, a qual é um recurso de
comunicação cada vez mais escasso.

Outro ponto importante é que o OFDM alcança uma boa eficiência espectral a partir da aglo-
meração de múltiplas portadoras se sobrepondo (o que é possível graças à ortogonalidade). Porém,
essa característica vem a um custo. Para que o sistema OFDM funcione adequadamente, é neces-
sária uma sincronização no tempo e na frequência. A sincronização na frequência se mostra crítica,
já que quando ela é perdida, tem-se interferência entre as portadoras (inter-carrier interference,
ICI). Em um cenário como o do 5G, com aplicações extremamente heterogêneas se comunicando,
o sincronismo de frequência pode ser problemático, principalmente no uplink.

2.3 OFDM filtrado

O OFDM filtrado (f-OFDM) é proposto com o intuito de adicionar flexibilidade ao sistema.
As aplicações a serem suportadas pelo 5G possuem requisitos distintos em termos de capacidade,
latência, custo, disponibilidade, etc. Por exemplo, aplicações de e-Health exigem uma disponibili-
dade muito alta e latência baixa, enquanto os serviços móveis de banda larga requerem taxas de
dados de alguns Gbps e uma cobertura praticamente global. Em algumas situações, encontra-se,
inclusive, um trade-off entre os requisitos de diferentes aplicações. Dessa forma, é natural concluir
que é difícil de se encontrar uma única forma de onda que atenda a todas as aplicações de maneira
satisfatória e que não seja demasiadamente complexa de ser implementada.

O f-OFDM é concebido em meio a esse cenário. A ideia por trás do f-OFDM é dividir a banda
do 5G em várias sub-bandas, cada uma comportando uma aplicação diferente. É importante,
ainda, notar que essas sub-bandas não são necessariamente do mesmo tamanho. A partir de então,
cada sub-banda recebe um sistema OFDM independente, projetado para sua devida aplicação
com a numerologia adequada [3], a qual se refere aos parâmetros escolhidos para cada sub-sistema
OFDM.

Existem três vantagens principais do f-OFDM sobre o OFDM convencional no contexto do 5G.

• A numerologia otimizada para cada aplicação implica que o tamanho da FFT, o comprimento
do CP, o espaçamento entre as subportadoras, entre outros parâmetros sejam escolhidos de
forma a atender os requisitos estipulados para cada aplicação.

• O f-OFDM é composto de sistemas OFDM filtrados em cada sub-banda e o projeto adequado
desses filtros implica uma maior eficiência espectral do sistema como um todo e reduz o
problema do vazamento espectral.

• Cada sub-banda é independente das demais. Assim, não se faz mais necessário o sincronismo
global do sistema.

Pode-se comparar o f-OFDM com as principais formas de onda candidatas ao 5G, como o
FBMC (filter bank multicarrier modulation), GFDM (generalized frequency division multiplexing),
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Figura 2.4: Exemplo de transceptor f-OFDM para o downlink, adaptado de [3].

UFMC (universal filtered multicarrier) e ZT-DS-OFDM (zero-tail DFT-spread OFDM ) e conclui-
se que o f-OFDM é o mais simples de se implementar, o que possui a melhor compatibilidade com
as redes 4G atuais e é facilmente integrável a múltiplas antenas. As formas de onda FBMC e
ZT-DS-OFDM são exploradas em mais detalhes no Capítulo 3.

2.3.1 Transceptor f-OFDM

O transceptor f-OFDM pode ser observado na Figura 2.4. Sua estrutura é composta de vários
ramos com o OFDM convencional, cada um com uma numerologia própria, filtrados para as várias
sub-bandas.

Ressalta-se que o uso de bandas de guarda não é dispensável. Entre cada sub-banda deixa-se
uma parcela de frequências inutilizadas para evitar a interferência entre sub-bandas adjacentes e
permitir as transmissões sem sincronismo. Nota-se, ainda, que após passar pelo filtro, o sinal é ex-
pandido no tempo, então alguns cuidados especiais devem ser tomados na escolha do comprimento
do CP, por exemplo.

Existem, também, diferentes formas de se projetar os filtros que são utilizados. Para a imple-
mentação do f-OFDM em simulação, este projeto utiliza filtros da função sinc truncadas usando
uma janela de Hanning. Outras formas de se projetar os filtros são exploradas em [3]. Como
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comparação preliminar entre o OFDM convencional e o f-OFDM, é interessante a análise das den-
sidades espectrais de potência de ambos os esquemas. A Figura 2.5 retrata essa situação, onde
apenas um canal (do tamanho de toda a banda do 5G) é alocado para o f-OFDM. Nota-se que
devido à presença do filtro, a densidade espectral de potência do f-OFDM decai abruptamente,
reduzindo as emissões fora de banda.
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Capítulo 3

Outras Formas de Onda Candidatas ao
5G

3.1 Introdução

Como foi discutido no Capítulo 2, o OFDM possui alguns problemas que podem ser críticos
quando pensados no cenário a ser encontrado pela 5a geração de redes celulares. Superar tais
problemas e atender aos inúmeros requisitos de desempenho do 5G é o grande desafio por trás das
pesquisas a respeito das formas de onda. Esse processo de desenvolvimento das candidatas a forma
de onda é conduzido, principalmente, pelas grandes instituições de pesquisa e pelos protagonistas
na indústria de telecomunicações.

O f-OFDM é apenas uma das formas de onda propostas e existem algumas outras candidatas
que certamente possuem seus pontos fortes. Dentre as demais candidatas, destacam-se o GFDM,
UFMC, ZT-DS-OFDM e FBMC. Este capítulo foca nas duas últimas, porque, além do OFDM e f-
OFDM, são as formas de onda já implementadas e em pleno funcionamento no simulador utilizado
pelo projeto e cujos resultados de simulação aparecem no Capítulo 6.

A análise detalhada das características do ZT-DS-OFDM e do FBMC está fora do escopo
deste trabalho e pode ser facilmente encontrada nas referências citadas neste capítulo. Aqui, são
introduzidos os principais pontos a respeito dessas duas candidatas a forma de onda. A ideia é
fornecer uma noção e visão geral dos princípios e motivações por trás da concepção de cada uma
das candidatas. Com a visão fornecida neste capítulo, é possível analisar os resultados de simulação
apresentados no Capítulo 6 e identificar alguns padrões interessantes.

3.2 ZT-DS-OFDM

A técnica do Zero-Tail Discrete Fourier Transform-spread OFDM (ZT-DS-OFDM) é, funda-
mentalmente, baseada no esquema já empregado no uplink do 4G, o DFT-spread OFDM (DFT-s-
OFDM). Como é possível perceber pelo nome, o ZT-DS-OFDM tem como base um sistema OFDM
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convencional. Essa abordagem de propor formas de onda candidatas ao 5G que são fundamentadas
no OFDM convencional é extremamente interessante, uma vez que dessa maneira é possível facilitar
a transição de uma geração para a outra e, certamente, é possível conservar algumas das diversas
vantagens inerentes ao OFDM convencional que o tornaram o esquema padrão para comunicações
com altas taxas de dados.

A premissa por trás da motivação do ZT-DS-OFDM está relacionada ao uso do prefixo cíclico
(CP) de tamanho fixo no OFDM convencional. Como mostrado no Capítulo 2, os símbolos OFDM
possuem um CP, o qual serve como uma forma de intervalo de guarda entre símbolos OFDM
adjacentes e para emular a convolução circular do símbolo OFDM com o canal. A pergunta que
surge, então, é: como escolher o comprimento do CP para um dado sistema? De forma geral, o
CP é escolhido com base no máximo atraso introduzido pelo canal de forma a evitar, assim, que
na pior das situações, haja ISI.

Por exemplo, no LTE são utilizadas duas durações de CP diferentes, uma de 4, 7 µs e outra
mais longa de 8, 6 µs [16]. Isso significa que dado um sistema LTE essas são as únicas possibilidades
de duração do CP. Por outro lado, nota-se que em algumas situações o atraso introduzido por um
canal utilizado pelo LTE é menor do que o CP mínimo e em outras situações, tal atraso é maior
do que o CP máximo. Conclui-se, portanto, que a utilização de um comprimento fixo de CP no
OFDM convencional é ineficiente em algumas situações e inefetivo em outras.

No LTE existe, ainda, um problema maior com a utilização de CPs de comprimentos fixos e
distintos. Em redes que operam próximas fisicamente umas das outras, a interferência mútua é
inevitável. Quando trabalha-se com redes com CPs de comprimentos diferentes, a interferência que
acontece é assíncrona e tal tipo de interferência não é compensada pelos receptores mais comuns
[16, 4]. Por sua vez, espera-se uma heterogeneidade ainda maior nos cenários do 5G, tornando tal
situação ainda mais problemática.

Como explicitado no Capítulo 2, o OFDM convencional ainda possui os problemas relacionados
ao seu espectro, com a emissão fora de banda. Tal problema certamente deve ser resolvido para o
5G, já que o espectro é um recurso escasso e caro.

O ZT-DS-OFDM é proposto com o intuito de resolver cada uma das questões levantadas an-
teriormente. A ideia é que, no lugar de se utilizar um CP fixo, utiliza-se uma cauda de zeros
(zero-tail) de comprimento variável. O comprimento da cauda varia de acordo com o atraso sendo
introduzido pelo canal.

O trasnceptor do ZT-DS-OFDM é exatamente o mesmo do DFT-s-OFDM, a única diferença é
que se faz um pré-processamento dos dados inseridos no bloco da DFT. A análise do transceptor
DFT-s-OFDM está fora do escopo deste trabalho, mas pode ser encontrada em detalhes em [17].
A partir dessa espécie de pré-processamento do sinal antes de inseri-lo no bloco da DFT faz-se
com que o sinal resultante, que é o sinal na saída do bloco da IFFT, possua uma cauda e um
cabeçalho de zeros. Essa cauda e cabeçalho não são exatamente nulos, porém possuem potência
muito inferior (da ordem de 25 dB) à potência do restante do sinal [16].

Supondo que tem-se os símbolos de dados a serem transmitidos d, o vetor de entrada para o
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Figura 3.1: Sinal ZT-DS-OFDM, adaptado de [4].

bloco da DFT é dado por:

q = [0Nh dT 0Nt ]
T , (3.1)

em que 0x indica um vetor coluna nulo de comprimento x, o vetor de símbolos d possui
dimensões (N −Nh −Nt)× 1 e (·)T indica o operador transposto. Portanto, obtém-se uma cauda
e um cabeçalho de zeros a partir da inserção de alguns zeros no início e no final da informação
fornecida ao bloco da DFT. Quando o vetor q passa pela DFT, é mapeado nas subportadoras e,
finalmente, pelo bloco da IFFT, o vetor resultante s (de dimensões 1×NIFFT ) é dado por:

s =
1√

NIFFT (N −Nt −Nh)
F−1
NIFFT

MFNq (3.2)

Na Equação 3.2, Fn corresponde à matriz n× n de FFT não-normalizada (dada pela Equação
3.3) e M é a matriz NIFFT ×N de mapeamento das subportadoras.

Fn[a, b] = e−
j2πab
n , para a, b = 0, 1, . . . , n− 1 (3.3)

A partir da Figura 3.1 é possível notar que o cabeçalho e a cauda do sinal ZT-DS-OFDM não
são iguais a zero, mas que ambos possuem potência muito inferiro à do restante do sinal.

É possível mostrar que o número de amostras de baixa potência geradas no cabeçalho (Nsh)
e na cauda (Nsh) são dados pelas Equações em 3.4. Portanto, nota-se que é possível controlar o
comprimento de amostras nulas a partir da manipulação do sinal q fornecido ao bloco de DFT,
controlando Nh e Nt. b·c indica o operador número inteiro maior mais próximo.

Nsh =

⌊
NhNIFFT

N

⌋
Nst =

⌊
NtNIFFT

N

⌋ (3.4)

Com base nas características do ZT-DS-OFDM apresentadas, é possível destacar algumas de
suas principais vantagens como forma de onda candidata ao 5G.

Primeiramente, no ZT-DS-OFDM os zeros, independentemente da quantidade, são adicionados
no interior de um quadro. Essa situação é bem diferente do que acontece no OFDM convencional
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Figura 3.2: Comparação das densidades espectrais de potência do OFDM convencional e do ZT-
DS-OFDM.

com comprimentos de CP diferentes. O que causa interferência assíncrona no OFDM convencional é
o fato de, quando utilizando CPs de comprimentos distintos, os quadros ficarem com comprimentos
diferentes. Dessa maneira, pela característica do ZT-DS-OFDM, a interferência que ocorre quando
redes operam em proximidade é síncrona, a qual é mitigada pelos receptores convencionais [16, 4].

A presença de um cabeçalho e de uma cauda possui uma vantagem importante. A transição de
um bloco para o outro torna-se mais suave e reduz-se, portanto, as emissões fora de banda, que são
um problema crítico para os sistemas OFDM convencional. Na Figura 3.2 é possível comparar as
densidades espectrais de potência do OFDM convencional e do ZT-DS-OFDM, observando que o
decaimento do espectro do ZT-DS-OFDM é bem mais rápido, justamente por conta das transições
mais suaves do sinal de um bloco para o outro.

Finalmente, o ZT-DS-OFDM, por ser, antes de tudo, baseado no OFDM convencional, conserva
uma das características mais desejáveis do OFDM no cenário do 5G: a facilidade de extensão para
a utilização de múltiplas antenas. Entretanto, a equalização do ZT-DS-OFDM é mais complexa
do que a equalização do OFDM, uma vez que a equalização ZF (zero-forcing) não funciona.

3.3 FBMC

O Filter Bank Multicarrier Modulation (FBMC) pode ser visto como uma generalização do
OFDM convencional. Assim, o OFDM é interpretado como um caso particular do FBMC. En-
quanto no OFDM convencional cada subportadora é formatada por um pulso retangular, o FBMC
introduz um novo grau de liberdade ao sistema: torna-se possível escolher o formato do pulso das
subportadoras. Essa é a principal diferença conceitual entre o FBMC e o OFDM.

A motivação por trás dessa introdução de um novo grau de liberdade ao sistema se mostra
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Figura 3.3: Comparação do espectros de amplitude do OFDM convencional e do FBMC, adaptado
de [5].

extremamente relevante quando leva-se em conta o cenário a ser encontrado no 5G. Como no
OFDM sempre utilizam-se pulsos retangulares, no domínio da frequência, tem-se sempre funções
sinc, que concentram uma parcela significativa de sua potência nos lóbulos secundários, resultando
em emissão fora de banda (problema já discutido no Capítulo 2). O FBMC visa permitir a escolha
de outros formatos de pulso que resultem em um espectro com menos emissão fora de banda.

Na Figura 3.3, pode-se observar uma comparação entre o espectro de amplitude do OFDM e do
FBMC. Claramente, o FBMC possui uma menor parcela da potência em seus lóbulos secundários
do que o OFDM convencional.

A forma do espectro já é uma grande vantagem do FBMC sobre o OFDM convencional, porém,
esse não é o único ponto positivo da candidata a forma de onda do 5G. O FBMC é mais robustos a
perdas de sincronismo na frequência [18] e dispensa o uso de CP [19]. Por não possuir o overhead
causado pelos CP, o FBMC possui uma eficiência espectral superior à do OFDM.

Com as diferenças na concepção do FBMC e do OFDM em mente, é possível entender como
gerar um sinal FBMC, isto é, qual a estrutura do seu transceptor. Devido à necessidade de se
filtrar cada subportadora, o transceptor FBMC é baseado em uma estrutura de banco de filtros,
onde um filtro de resposta impulsional finita (FIR) protótipo é utilizado para cada subportadora.
Justamente na escolha do filtro protótipo que reside a maior liberdade do FBMC. Na literatura, são
exploradas diferentes formas de pulso [20]. O sistema FBMC implementado no simulador utilizado
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por este trabalho é baseado no modelo OFDM/OQAM, no qual os símbolos são pré-processados
utilizando-se a modulação offset-QAM (OQAM). A justificativa para o uso da modulação OQAM
está relacionada à manutenção da ortogonalidade do sinal. Devido à operação de filtragem, o
sinal FBMC não seria ortogonal e o esquema OQAM é utilizado justamente para garantir tal
ortogonalidade.

Para manter o sinal ortogonal, o OQAM alterna, na frequência e no tempo, o envio da parte
real e imaginária dos símbolos a serem transmitidos. Isso significa que, em um dado instante, as
portadoras adjacentes na frequência transmitem as partes reais e imaginárias alternadamente. Da
mesma forma, em uma dada frequência, são transmitidas partes reais e imaginárias de maneira
alternada. Como a ortogonalidade entre os planos real e imaginário é mantida pelo OQAM, o uso
de um CP não se faz mais necessário. Na Figura 3.4 é possível comparar o processo de envio de
símbolos de um sistema QAM convencional e do OQAM.

Figura 3.4: Recurso de comunicação para a modulação OQAM, onde o eixo vertical indica as
subportadoras adjacentes e o eixo horizontal os símbolos adjacentes no tempo, adaptado de [6].

Na Figura 3.5, observa-se uma possível implementação de um transceptor FBMC. Os símbolos
OQAM são distribuídos dentre as subportadoras e super-amostrados por um fator M/2, onde M
é o tamanho do banco de filtros. Cada subportadora é filtrada por um filtro de resposta G(z), o
qual está centralizado em cada uma das subportadoras. Em seguida, todas as subportadoras são
somadas, formando o sinal FBMC, e enviadas pelo canal, o qual introduz um atrasoD. No receptor,
o sinal é filtrado pelo filtro de resposta F (z) – da mesma forma de G(z) – e sub-amostrado à taxa
M/2. Finalmente, faz-se o pós-processamento OQAM para recuperar os símbolos enviados. As
operações de super-amostragem e sub-amostragem são utilizadas para o deslocamento na frequência
para a frequência central dos filtros.

A implementação do sistema FBMC mostrada na Figura 3.5 é certamente possível, porém, ela é
extremamente ineficiente do ponto de vista computacional. Foi justamente essa elevada complexi-
dade computacional do FBMC que fez a indústria ficar um tanto relutante em adotá-lo quando foi
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Figura 3.5: Possível implementação do transceptor FBMC [5].

inicialmente proposto [19]. Por outro lado, existe uma forma de implementar o FBMC de maneira
extremamente eficiente: a partir da técnica de componentes polifásicas. Está fora do escopo deste
trabalho a explicação detalhada da utilização de componentes polifásicas, basta manter em mente
que ela é uma implementação do FBMC muito mais eficiente do que a mostrada na Figura 3.5.
A ideia geral é que um filtro é dividido em vários sub-filtros. Dessa forma, não é mais necessário
executar a convolução para cada subportadora com o seu filtro, reduzindo-se significativamente a
complexidade computacional do transceptor FBMC. Uma explicação detalhada sobre a estrutura
de componentes polifásicas pode ser encontrada em [21] e mais detalhes sobre essa implementação
mais eficiente do FBMC com uma descrição matemática mais rigorosa pode ser encontrada em
[18, 19, 22].

Em comparação com as demais formas de onda candidatas ao 5G, o FBMC é significativamente
mais complexo. A implementação do FBMC a partir da estrutura com componentes polifásicas
reduz a complexidade computacional de sua implementação, mas ainda assim se mostra mais com-
plexa do que os transceptores do OFDM, f-OFDM e ZT-DS-OFDM. Apesar do bom desempenho,
um outro ponto negativo do FBMC no contexto do 5G é que, por não ser baseado no OFDM
– como algumas outras formas de onda candidatas – a transição do 4G para o 5G seria menos
suave. Finalmente, um dos maiores problemas do FBMC para o 5G é a sua difícil integração
com múltiplas antenas. Como discutido anteriormente, espera-se que o MIMO massivo seja uma
peça fundamental da 5a geração e a difícil utilização de MIMO-FBMC é um ponto sério a ser
considerado [22].
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Capítulo 4

Imperfeições de RF

4.1 Introdução

O processo de escolha de uma forma de onda para o 5G é uma tarefa árdua e que exige a
análise do desempenho de cada esquema em diferentes cenários. É evidente que, para atingir os
objetivos de desempenho do 5G delimitados no Capítulo 1, deve-se focar grande parte da atenção
na eficiência espectral. Entretanto, tais aspectos por si só não são suficientes. Deve-se, também,
avaliar o que pode efetivamente ser feito do ponto de vista de engenharia, considerando as diversas
imperfeições e limitações inerentes aos circuitos que compõem o sistema de comunicação como um
todo. Dessa forma, é imprescindível a análise da influência das imperfeições do hardware analógico
de rádio frequência (RF) no desempenho das candidatas a forma de onda da 5a geração de redes
celulares. Uma análise de desempenho só é completa quando leva em conta as imperfeições de RF
[23].

Dentre as diversas imperfeições RF existentes, destacam-se as não-linearidades dos amplifica-
dores de potência, o desbalanceamento I/Q (das componentes em fase e em quadratura) e o ruído
de fase, cada qual com diferentes níveis de degradação do sistema. As não-linearidades estão pre-
sentes no transmissor e são advindas de amplificadores de potência, o desbalanceamento I/Q está
presente no transmissor e no receptor e é advindo dos misturadores e o ruído de fase é advindo
dos osciladores locais. Este capítulo é dedicado à modelagem matemática que serve de base para
a implementação dessas imperfeições no simulador.

Nos sistemas reais podem ser, ainda, aplicadas técnicas de processamento de sinais com o
intuito de compensar ao máximo cada uma das imperfeições de RF. Em cada seção deste capítulo,
são indicadas, brevemente, as abordagens mais comuns na literatura para cada imperfeição.

Todas as imperfeições aqui descritas, com exceção do desbalanceamento I/Q, foram implemen-
tadas pelo autor deste trabalho.
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4.2 Amplificador não-linear

Os amplificadores de potência estão presentes em praticamente todos os sistemas de comunica-
ção atuais. Por outro lado, na análise do desempenho de um sistema, deve-se levar em conta o fato
de os amplificadores serem não-lineares. Idealmente, um amplificador de potência simplesmente
forneceria um ganho de potência ao sinal apresentado em sua entrada. Todavia, os amplificadores
reais saturam, isto é, eles possuem uma região linear onde operam como amplificadores ideais, mas,
a partir de certa potência, deixam de amplificar o sinal de entrada. Dessa forma, as amplitudes
mais elevadas não são tão amplificadas quanto as amplitudes mais baixas quando opera-se próximo
à região de saturação. Caso a amplitude do sinal na entrada seja superior à saturação do amplifi-
cador, o sinal da saída é, ainda, cortado. Essa amplificação desigual das diferentes componentes de
um mesmo sinal causa distorção, degradando significativamente o desempenho de um dado sistema
de comunicação.

Para evitar o problema da saturação, deseja-se sempre operar na região linear do amplificador.
Entretanto, quanto maior a região linear, mais caro é o equipamento e menos eficiente é o ampli-
ficador [23]. Quando operam longe da região de saturação, os amplificadores acabam por dissipar
mais calor em vez de efetivamente amplificar o sinal, implicando, assim, em um maior consumo de
potência. Na prática, com base na potência média do sinal de entrada (Pmed,in), determina-se um
recuo da região de saturação, isto é, um back-off de entrada (IBO). Dessa forma, a potência média
do sinal de entrada está a IBO dB da potência de saturação do amplificador (Psat,in), isto é:

IBO|dB = 10 log

(
Psat,in
Pmed,in

)
(4.1)

Psat,in|dBm = Pmed,in|dBm + IBO|dB (4.2)

A partir da descrição anterior, fica claro que os amplificadores não-lineares podem ser particu-
larmente problemáticos para sinais cuja amplitude máxima é muito superior à amplitude média,
isto é, sinais com elevado PAPR (peak-to-average power ratio). Esse é o caso dos sinais OFDM
e de outras formas de onda candidatas do 5G, justificando-se, assim, a importância de se simular
um amplificador não-linear no transmissor.

Em suma, a não-linearidade dos amplificadores afeta o sistema principalmente causando alar-
gamento espectral e distorcendo o sinal. O fato de os amplificadores cortarem bruscamente o sinal
quando saturam faz com que surjam componentes de frequência mais elevadas – as quais estão
relacionadas a essas variações abruptas. Dessa maneira, surgem componentes de frequência fora
da banda alocada para o sistema, as quais podem interferir com canais adjacentes.

Existem diferentes maneiras de se modelar um amplificador não-linear. Um dos modelos ado-
tados neste trabalho é o modelo Rapp [24], o qual representa um amplificador de estado sólido.
Tal modelo, fornece a descrição matemática para a característica de transferência do amplificador
não-linear. Sendo x(t) o sinal na entrada do amplificador, representado por sua amplitude (A(t))
e fase (θ(t)), e y(t) o sinal na saída do amplificador, temos:
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Figura 4.1: Característica de transferência do amplificador do modelo Rapp para diferentes valores
do fator de suavidade p

x(t) = A(t)ejθ(t) (4.3)

y(t) = G[A(t)]ejθ(t) (4.4)

Nota-se que G[·] representa o ganho de amplitude, denominada transferência AM/AM, e, no
modelo seguido, a fase permanece inalterada. Outros modelos de amplificador não-linear levam em
conta a característica AM/PM, alterando a fase do sinal de entrada, o que não é o caso do modelo
de Rapp.

A função G[·] no modelo Rapp é dada por:

G[A(t)] =
vA(t)[

1 +
(
vA(t)
A0

)]1/2p
, (4.5)

em que A(t) representa a amplitude do sinal de entrada no instante de tempo t, A0 representa a
amplitude máxima do amplificador (ponto de saturação), v representa o ganho de pequenos sinais
e p representa o fator de suavidade. Para simular tal amplificador, determina-se, primeiramente,
a amplitude máxima A0 a partir da potência média do sinal de entrada e do back-off de entrada
desejado. Como, em geral, deseja-se simular apenas a imperfeição do amplificador e não amplificar
efetivamente o sinal de entrada, utiliza-se v = 1. O parâmetro p pode variar, como é mostrado na
Figura 4.1, porém, para as simulações, escolheu-se p = 2, por ser um valor que produz uma curva
de transferência próxima da curva de amplificadores reais.

Existem diferentes técnicas exploradas na literatura para a compensação das não-linearidades
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de amplificadores de potência. Dentre elas, destacam-se a pré-distorção do sinal para compensar
o efeito dos amplificadores [23], utilização de codificação de canal [25] e métodos de correção
iterativos [26, 13].

4.3 Amplificador não-linear com memória

Omodelo de amplificador não-linear apresentado na subseção anterior possui uma característica
de transferência AM/AM estática. Como no caso anterior o sinal de saída depende apenas do sinal
de entrada no presente, o amplificador é dito sem memória. Na prática, à medida que a largura
de banda dos sinais amplificados aumenta, o modelo anterior se torna mais distante da realidade.
O que acontece é que os componentes do circuito de amplificação respondem de forma diferente
aos diferentes componentes frequência e, quando o sinal possui banda larga, essas diferenças na
resposta não podem mais ser negligenciadas.

O 5G possuirá uma largura de banda de, aproximadamente, 1 GHz. Logo, um modelo mais
próximo da realidade deve ser usado para a representação dos amplificadores não-lineares e os
chamados efeitos de memória. Como explorado em detalhes em [27], os efeitos de memória são
advindos de propriedades elétricas e eletro-térmicas do circuito de amplificação.

As expressões convencionais de característica AM/AM e AM/PM não são suficientes para a
representação da natureza variante no tempo desses amplificadores. Uma das ferramentas mate-
máticas capazes de representar a relação entre os sinais na entrada e na saída do amplificador são
as séries de Volterra, as quais representam tanto as não-linearidades quanto os efeitos de memória.

Sendo x(t) o sinal na entrada do amplificador e y(t) o sinal na saída do amplificador, a relação
entre tais sinais é dada pela relação 4.6 [28].

y(t) =

Q∑
q=0

K∑
k=1

bkqx(t− qτ)|x(t− qτ)|2(k−1) (4.6)

Na Equação 4.6, Q é a profundidade de memória, K é o grau do polinômio considerado para
representar a não-linearidade do amplificador, τ é o atraso considerado e os termos bkq são coefi-
cientes complexos que caracterizam fisicamente o amplificador utilizado.

Para a implementação da Equação 4.6 no simulador, deve-se, primeiramente, escolher a profun-
didade de memória desejada (Q) e o grau do polinômio considerado (K). Este trabalho, com base
em [28], adotou Q = 2 e K = 5, notando-se, ainda, que consideram-se apenas os valores ímpares
de k. Nessa situação, desenvolvendo-se um pouco mais a Equação 4.6, chega-se na expressão 4.7.

24



Tabela 4.1: Valores dos coeficientes complexos para o amplificador simulado

q = 0 Coeficiente q = 1 Coeficiente q = 2 Coeficiente
k = 1 b10 1, 0513 + j0, 0904 b11 −0, 0680− j0, 0023 b12 0, 0289− j0, 0054

k = 3 b30 −0, 0542− j0, 2900 b31 0, 2234 + j0, 2317 b32 −0, 0621− j0, 0932

k = 5 b50 −0, 9657− j0, 7028 b51 −0, 2451− j0, 3735 b52 0, 1229 + j0, 1508

y(t) =
5∑

k=1
k ímpar

bk0x(t)|x(t)|2(k−1) +
5∑

k=1
k ímpar

bk1x(t− τ)|x(t− τ)|2(k−1)+

5∑
k=1

k ímpar

bk2x(t− 2τ)|x(t− 2τ)|2(k−1)

(4.7)

Logo, para Q = 2, K = 5 e considerando-se apenas valores ímpares de k, fica claro que os
coeficientes complexos necessários para montar a expressão da característica de transferência são:
b10, b30, b50, b11, b31, b51, b12, b32 e b52. Tais coeficientes devem ser determinados a partir de estimação
e identificação de amplificadores comerciais. Este trabalho utiliza os coeficientes presentes em [29],
os quais foram determinados empiricamente para um amplificador comercial de classe AB. A Tabela
4.1 mostra os valores adotados.

A compensação dos amplificadores não-lineares com memória é mais complexa do que a com-
pensação do caso sem memória, principalmente pelo fato de a transferência do amplificador variar
ao longo do tempo. Uma das formas de realizar tal compensação é pela pré-distorção do sinal na
entrada do amplificador, mas sob uma ótica adaptativa, uma vez que a distorção aplicada deve
ser diferente com o passar do tempo. Na literatura, a técnica de pré-distorção do sinal (DPD,
digital predistortion) é explorada extensivamente [29, 30]. A referência [13], a qual é, em parte,
contribuição deste projeto, avalia a DPD para algumas formas de onda candidatas ao 5G.

4.4 Desbalanceamento I/Q

O desbalanceamento I/Q é advindo dos misturadores presentes nos transmissores e receptores
do sistema de comunicação. O desbalanceamento consiste em desvios no ganho e na fase nos ramos
I (em fase) e Q (em quadratura) dos misturadores utilizados [23].

Sendo s(t) o sinal no transmissor antes do misturador e ŝ(t) o sinal no transmissor após o
misturador, tem-se as Equações 4.8, 4.9 e 4.10, as quais modelam o desbalanceamento I/Q do
transmissor. Os parâmetros εtx e θtx são, respectivamente, os desvios de amplitude e fase do
misturador do transmissor.

ŝ(t) = αs(t) + βs∗(t) (4.8)
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α = cos(θtx)− jεtx sin(θtx) (4.9)

β = εtx cos(θtx) + j sin(θtx) (4.10)

Por outro lado, sendo r(t) o sinal recebido antes do misturador do receptor e r̂(t) o sinal no
receptor após o misturador, tem-se as Equações 4.11, 4.12 e 4.13. Os parâmetros εrx e θrx são,
respectivamente, os desvios de amplitude e fase do misturador do receptor.

r̂(t) = γr(t) + δr∗(t) (4.11)

γ = cos(θrx)− jεrx sin(θrx) (4.12)

δ = εrx cos(θrx) + j sin(θrx) (4.13)

Para a implementação do desbalanceamento I/Q no simulador, deve-se realizar as transforma-
ções mostradas nas Equações 4.8 e 4.11, deixando-se como parâmetros os valores escolhidos para
εtx, θtx, εrx e θrx. Alguns valores típicos para os parâmetros seriam entre 5o e 8o para os desvios
de fase e entre 3% e 8% para os desvios de amplitude [31].

Existem abordagens diferentes exploradas na literatura para o convívio com o desbalanceamento
I/Q. É possível tanto mitigar o desbalanceamento I/Q, como explorado em [23], quanto tirar
proveito de sua presença em alguns sistemas, como mostrado em [31].

4.5 Ruído de fase

De forma geral, os sistemas de comunicação possuem osciladores locais para a realização de
duas tarefas. São elas a translação em frequência dos sinais e separação de canais. Idealmente,
os osciladores apresentariam como saída apenas uma única portadora com amplitude e frequência
constantes. Todavia, não é exatamente isso que se observa na prática. Na realidade, existe uma
variação aleatória na frequência do oscilador local, o que pode implicar em uma degradação severa
no desempenho do sistema de comunicação.

A magnitude do ruído de fase introduzido por um oscilador está relacionada com o desempe-
nho desse equipamento. Portanto, existe uma solução de compromisso inerente entre o custo do
oscilador e o ruído de fase presente.

Grande parte das formas de onda candidatas do 5G é baseada no OFDM. O OFDM, por sua
vez, é especialmente sensível a desvios na frequência do oscilador local já que a ortogonalidade
entre suas subportadoras é quebrada com tais variações. Logo, a contabilização do ruído de fase
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Figura 4.2: Variação do quociente BΦ/∆f para o ruído de fase.

por meio de simulações é pertinente para a análise das diferentes candidatas a forma de onda do
5G.

O ruído de fase Φf (t) pode ser modelado como um processo aleatório Gaussiano com média zero
e variância σ2

f com função de autocorrelação dada pela Equação 4.14 e cuja densidade espectral
de potência é igual à Equação 4.15 [32] 1.

RΦf (τ) = σ2
fδ(τ) (4.14)

SΦf (f) =

∞∑
τ=−∞

RΦf (τ)e−j2πfτ = σ2
f (4.15)

O ruído branco é, então, passado por um filtro passa-baixas, para que se torne limitado em
banda. A largura de banda do ruído é dada por BΦ. Neste trabalho, a largura de banda BΦ

é analisada em conjunto com o espaçamento entre as portadoras, isto é, analisa-se o quociente
BΦ/∆f . O efeito da variação do quociente BΦ/∆f pode ser observado na Figura 4.2. A justificativa
de se filtrar o ruído de fase é que a portadora na saída do oscilador possui algumas perturbações
aleatórias, porém, elas não são tão abruptas quanto as variações causadas pelo ruído branco, traço
em azul na Figura 4.2.

A modelagem do ruído de fase no receptor é feita de acordo com a expressão 4.16, sendo r(t)
o sinal após o canal e r̂(t) o sinal após o oscilador local presente no receptor.

r̂(t) = r(t)ejΦf (t), Φf (t) ∼ N(0, σ2
f ) (4.16)

Os efeitos principais do ruído de fase são a rotação da constelação e interferência entre as
portadoras (ICI, inter-carrier interference). As referências [32, 34] analisam em mais detalhes
cada um desses efeitos, tanto do ponto de vista teórico quanto a partir de simulações.

A compensação do ruído de fase é também abordada na literatura [32]. Em boa parte dos casos,
são usados tons pilotos para estimar o ruído de fase e compensar a rotação causada na constelação

1Existem outras formas para se modelar o ruído de fase Φf (t), como pode ser verificado em [33]. Este trabalho
segue a modelagem feita em [32]
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recebida. É possível, também, mitigar a ICI, como é mostrado em [23].
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Capítulo 5

Múltiplas Antenas

5.1 Introdução

Visualizando o canal de comunicação como um bloco, pode-se classificar os sistemas de co-
municação de acordo com o seu número de entradas e de saídas. Os sistemas com múltiplas
entradas e múltiplas saídas são os chamados sistemas MIMO (multiple-input multiple-output). O
MIMO é implementado quando utilizam-se múltiplas antenas de transmissão e múltiplas antenas
de recepção.

Existem três principais vantagens que podem ser exploradas em sistemas MIMO se comparados
aos sistemas SISO (single-input single-output), isto é, com apenas uma antena de transmissão e uma
antena de recepção. Primeiramente, pode-se optar por manter a taxa de transmissão constante
e utilizar as técnicas de diversidade espacial, as quais aumentam a disponibilidade do sistema.
Por outro lado, o uso de múltiplas antenas aumenta a capacidade do canal, tornando-se possível
aumentar agressivamente a taxa de transmissão dados do sistema com a multiplexação espacial.
Além disso, pode-se usar técnicas de beamforming, as quais são baseadas no direcionamento da
energia do sinal transmitido [2].

Uma das formas de se aumentar a capacidade dos sistemas 5G será o aumento da banda uti-
lizada, a qual passará a incluir as chamadas ondas milimétricas. Por conta da elevada frequência
dessa parcela do espectro, as células do 5G serão fundamentalmente diferentes das células hoje
utilizadas, uma vez que a atenuação sofrida é diretamente proporcional à frequência. Dessa forma,
serão empregadas células bem menores, as chamadas pico-células e femto-células, de forma a con-
viver com a elevada atenuação. A solução encontrada para a utilização dessas células reduzidas
é o emprego do beamforming, no qual direciona-se a energia do sinal transmitido. Para a futura
geração de redes celulares, espera-se que sejam utilizados os sistemas MIMO massivos, isto é, com
um número extremamente elevado de antenas, na ordem das centenas. O MIMO massivo possi-
bilitará, além do aumento da disponibilidade e da capacidade do canal, o uso de técnicas como o
beamforming [11].

O maior foco deste capítulo é a apresentação dos aspectos fundamentais dos sistemas MIMO:
das técnicas de diversidade espacial e de multiplexação espacial. Para a implementação no simu-
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lador, foi escolhido apenas o OFDM, por conta de sua simplicidade, tendo em vista que outras
candidatas a forma de onda do 5G, como o FBMC, exigem um processamento mais complexo
para que se possa utilizar os sistemas MIMO. Além disso, este projeto ficou limitado a sistemas
MIMO com diversidade de transmissão 2× 2, com duas antenas no transmissor e duas antenas no
receptor mantendo-se a taxa de transmissão constante, o que ainda é bem distante da realidade do
MIMO massivo a ser empregado no 5G. Com a implementação feita no simulador, torna-se relati-
vamente direta a extensão da diversidade de transmissão para um número arbitrário de antenas de
recepção, assim, com base no que encontra-se implementado, é simples a extensão para sistemas
2×Nr, onde Nr é o número de antenas de recepção. A ideia principal deste capítulo é apresentar
a fundamentação teórica dos sistemas MIMO para que, futuramente, possa-se escalar o simulador
para suportar sistemas com MIMO massivo, os quais são peça fundamental na futura 5a geração.

5.2 Diversidade espacial

A ideia por trás das técnicas de diversidade é explorar a variação inerente ao canal de comuni-
cação e introduzir redundância ao sistema. No caso da diversidade espacial, explora-se o fato que o
desvanecimento do canal é diferente e independente para sinais que percorrem caminhos distintos.
Tal situação ocorre, por exemplo, quando envia-se um sinal de uma antena de transmissão e são
recebidas Nr versões diferentes nas Nr antenas de recepção, supondo que as antenas de recepção
estejam suficientemente separadas fisicamente. Na situação descrita, o receptor possui Nr cópias
do sinal enviado e realiza alguma forma de processamento para maximizar a razão sinal ruído do
sistema e minimizar a quantidade de erros cometidos na detecção. Logo, nota-se que o uso da di-
versidade espacial aumenta a disponibilidade do sistema sem a necessidade de aumentar a largura
de banda, como é o caso das diversidades de frequência e temporal.

Os ganhos advindos da diversidade espacial podem ser divididos em dois: o ganho de diversidade
e o ganho de arranjo. O ganho de diversidade impacta diretamente a disponibilidade do sistema
e está relacionado ao fato de as versões do sinal recebido terem percorrido por múltiplos canais.
Por outro lado, o ganho de arranjo aumenta a razão sinal ruído do sistema a partir da combinação
das diversas versões recebidas. Como aumenta-se a razão sinal ruído (SNR), o uso de diversidade
espacial aumenta, também, a capacidade do sistema.

O uso da diversidade espacial pode ser de recepção, quando há uma única antena de transmissão
e Nr antenas de recepção, de transmissão, onde Nt antenas de transmissão transmitem o sinal para
uma única antena de recepção, ou uma combinação de ambas, isto é, em um sistema MIMONt×Nr.

As subseções seguintes analisam, matematicamente, o que acontece quando os esquemas de
diversidade de recepção e de transmissão são empregados em um sistema.

5.2.1 Diversidade espacial de recepção

A análise de um sistema com diversidade espacial de recepção é relativamente direta. Para
tanto, considera-se que o sistema disponha de apenas uma antena de transmissão e Nr antenas de
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recepção. A motivação para a concepção de um sistema dessa forma, como dito anteriormente,
reside no fato de o desvanecimento causado pelo canal variar ao longo do tempo e a utilização de
múltiplas antenas no receptor cria, de certa forma, canais independentes em paralelo. Cabe, então,
ao receptor realizar alguma forma de processamento com o intuito de combinar as Nr versões do
sinal recebido e minimizar, assim, a probabilidade de erro de bit do sistema.

A técnica de processamento mais simples a ser realizada pelo receptor é a chamada selection
combining (SC). No SC, o receptor monitora constantemente a razão sinal ruído dos Nr sinais
sendo recebidos pelas antenas. Então, o receptor simplesmente seleciona aquela versão com a
maior razão sinal ruído. O SC não é muito eficiente, uma vez que utiliza-se apenas um dos Nr

sinais recebidos e os Nr − 1 demais sinais são descartados.

Uma outra forma de processar as versões do sinal recebidas é o maximal ratio receive combining
(MRRC). Diferentemente do SC, no MRRC todas as versões do sinal recebidas são utilizadas. O
receptor realiza uma soma ponderada de todas as cópias do sinal recebido, maximizando a razão
sinal ruído do sistema [2].

A Figura 5.1 mostra os esquemáticos de ambas as técnicas SC e MRRC. Tais técnicas apre-
sentam algumas desvantagens intrínsecas. Como as múltiplas antenas encontram-se no receptor,
os quais, no geral, são as unidades móveis, o uso deste esquema implica em um aumento no custo,
no consumo de potência e no tamanho de tais unidades. Com essa desvantagem fundamental em
mente que o esquema de diversidade espacial de transmissão é introduzido.

Figura 5.1: Processamento no receptor para diversidade espacial de recepção [2] (a) SC (b) MRRC

5.2.2 Diversidade espacial de transmissão

A diversidade espacial de transmissão é menos intuitiva do que a de recepção e, por questões
de interferência, exige um tratamento diferenciado dos símbolos tanto no transmissor quanto no
receptor. Por outro lado, uma grande vantagem da diversidade espacial de transmissão sobre a
de recepção é o fato de as múltiplas antenas estarem no transmissor, que em sistemas móveis
consiste em uma torre central a qual atende à diversas unidades móveis. Dessa forma, os custos
do processamento e do hardware exigidos são significativamente reduzidos.

A diversidade espacial de transmissão pode ser de malha aberta ou de malha fechada. Neste
trabalho, aborda-se apenas o caso de malha aberta, quando o transmissor não tem conhecimento
sobre o canal.

Os esquemas de diversidade espacial de transmissão de malha aberta realizam uma forma de
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espalhamento do sinal no espaço e no tempo. A ideia é que, para evitar interferência entre os sinais
transmitidos, uma forma de pré-codificação é aplicada aos símbolos a serem enviados no transmissor
e, depois, o receptor, o qual conhece tal código, decodifica e combina os símbolos recebidos. Uma
das formas de se realizar essa pré-codificação de decodificação foi proposta por Alamouti [7], a qual
tornou-se popular por sua simplicidade de implementação e baixa complexidade computacional.
Além disso, quando foi proposta em 1998, a diversidade espacial de Alamouti ganhou atenção por
atingir resultados comparáveis ao MRRC, mas utilizando múltiplas antenas no transmissor e não
no receptor. Por sua vez, uma estação base transmissora serve a milhares de unidades móveis,
fazendo com que a adição de mais antenas seja mais barata.

Para começar a análise da codificação espaço-temporal de Alamouti, avalia-se um sistema com
duas antenas de transmissão e uma única antena de recepção, como mostrado na Figura 5.2. A
ideia da codificação espaço-temporal de Alamouti não é aumentar a taxa de transmissão de dados
do sistema, mas sim explorar os ganhos relacionados à diversidade espacial. Dessa forma, para
manter a taxa constante, são enviados dois símbolos a cada dois intervalos de símbolo de acordo
com a sequência mostrada na Tabela 5.1. Com apenas uma antena, o símbolo s0 seria enviado no
instante inicial e o símbolo s1 seria enviado no intervalo de símbolo seguinte.

Tabela 5.1: Esquema de codificação de Alamouti

Antena 0 Antena 1
Tempo t s0 s1

Tempo t + T −s∗1 s∗0

O canal é modelado como um fator multiplicativo complexo, o qual varia ao longo do tempo.
Para a antena 0, tem-se o canal h0(t) e para a antena 1, tem-se o canal h1(t). Supõe-se, ainda,
que o canal não varie dentro de um intervalo de símbolo, isto é

h0(t) = h0(t+ T ) = α0e
jθ0

h1(t) = h1(t+ T ) = α1e
jθ1

(5.1)

A partir da Figura 5.2, nota-se que os sinal recebidos pela antena de recepção são dados pela
Equação 5.2, onde n0 e n1 são os ruídos presentes nos instantes t e t+ T , respectivamente.

ro = r(t) = h0s0 + h1s1 + n0

r1 = r(t+ T ) = −h0s
∗
1 + h1s

∗
0 + n1

(5.2)

O receptor deve, então, combinar as versões do sinal recebidas a fim de obter a sequência de
símbolos originais. O esquema de combinação proposto por Alamouti é dado pela Equação 5.3.

ŝo = h∗0r0 + h1r
∗
1

ŝ1 = h∗1r0 − h0r
∗
1

(5.3)
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Figura 5.2: Esquema de Alamouti para duas antenas de transmissão e uma antena de recepção,
adaptado de [7].

Dessa forma, substituindo as Equações 5.1 e 5.2 na Equação 5.3, temos:

ŝo = (α2
0 + α2

1)s0 + h∗0n0 + h1n
∗
1

ŝ1 = (α2
0 + α2

1)s1 − h0n
∗
1 + h∗1n0

(5.4)

O ponto mais importante a ser notado na Equação 5.4 é o fato de se ter conseguido eliminar
a interferência entre os símbolos recebidos. O símbolo ŝo é dado por s0 multiplicado por uma
constante mais termos de ruído. Analogamente, o símbolo ŝ1 é dado por s1 multiplicado por
uma constante mais termos de ruído. Os símbolos s0 e s1 são estimados a partir de ŝ0 e ŝ1 com
um detector de máxima verossimilhança. Assim, fica mostrado que é possível obter diversidade
espacial de transmissão.

Outra questão importante, destacada por [7], é a facilidade de se escalar esse sistema 2×1 para
um sistema 2×Nr, isto é, com duas antenas de transmissão e Nr antenas de recepção. A utilização
de mais de 2 antenas de transmissão também é possível, porém, a transição não é tão direta, uma
vez que deve-se alterar a pré-codificação realizada. Em geral, o que se faz para a utilização de mais
antenas de transmissão é o empilhamento de blocos com apenas duas antenas de transmissão. Por
exemplo, para a obtenção de um sistema MIMO com diversidade espacial de transmissão 4×2, faz-
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se o empilhamento de dois blocos 2× 1 seguindo o esquema de Alamouti convencional. Diferentes
quantidades de antenas de transmissão e recepção são obtidas de maneira análoga. Existem,
também, códigos espaço-temporais para outros números de antenas, mas nenhum deles com taxa
igual a um e ganho de diversidade total. Neste momento, foca-se somente na generalização do
esquema de transmissão de Alamouti para o caso 2 ×Nr, que foi parcialmente implementado em
simulação.

Para um sistema MIMO 2 × Nr, nota-se que o canal de transmissão pode ser descrito pela
matriz H:

H =

[
h00 h01 h02 . . . h0Nr−1

h10 h11 h12 . . . h1Nr−1

]
(5.5)

Aplicando-se o esquema de Alamouti nos símbolos transmitidos, como descrito anteriormente,
os sinais recebidos por cada antena são dados por r0(0), r0(T ), r1(0), r1(T ), . . . , rNr−1(0), rNr−1(T ),
onde ri(0) representa o símbolo recebido pela i-ésima antena no instante zero e ri(T ) representa o
símbolo recebido pela i-ésima antena um intervalo de símbolo depois.

Dessa forma, a combinação dos sinais recebidos pelas Nr antenas deve ser feita de acordo com
a Equação 5.6, de tal forma a recuperar os símbolos s0 e s1.

ŝo = h∗00r0(0) + h10r
∗
0(T ) + h∗01r1(0) + h11r

∗
1(T ) + · · ·+ h∗0Nr−1rNr−1(0) + h1Nr−1r

∗
Nr−1(T )

ŝ1 = h∗10r0(0)− h00r
∗
0(T ) + h∗11r1(0)− h01r

∗
1(T ) + · · ·+ h∗1Nr−1rNr−1(0)− h0Nr−1r

∗
Nr−1(T )

(5.6)

Finalmente, fazendo as devidas substituições de maneira análoga ao sistema 2× 1, chega-se à
Equação 5.7, onde os símbolos originais foram devidamente recuperados e pode-se, então, utilizar
um detector de máxima verossimilhança. Os termos N0 e N1 são os termos de ruído que aparecem
de forma análoga à Equação 5.4.

ŝo = (α2
0 + α2

1 + α2
2 + · · ·+ α2

Nr−1)s0 +N0

ŝ1 = (α2
0 + α2

1 + α2
2 + · · ·+ α2

Nr−1)s1 +N1

(5.7)

Para a implementação de um sistema 2×Nr generalizado em simulação deve-se construir um
combinador que funcione para um número arbitrário de antenas de recepção. Para tanto, o ponto
fundamental a ser notado na Equação 5.6 é o fato de cada antena de recepção contribuir para as
expressões com dois termos, cada um advindo do canal com cada uma das antenas de transmissão.
O padrão desse dois termos de cada antena é o mesmo daquele de um sistema 2× 1. Dessa forma,
o problema se resume a fazer sucessivas combinações seguindo o esquema de Alamouti 2 × 1,
somando, então, a contribuição de cada uma das antenas de recepção.
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Figura 5.3: Esquema de multiplexação espacial Nt ×Nr, modificado de [2]

5.3 Multiplexação espacial

Enquanto nas técnicas de diversidade a taxa de transmissão de dados permanece a mesma
e a ideia é melhorar a disponibilidade do sistema, a multiplexação espacial visa o aumento da
taxa transmitida, enviando sequências de símbolos independentes de cada uma das Nt antenas de
transmissão. As técnicas de multiplexação espacial se mostram de extrema importância para os
sistemas modernos, os quais devem funcionar com eficiências espectrais cada vez mais altas. Caso
o sistema possua Nt antenas de transmissão, após a decodificação dos bits no receptor, a eficiência
espectral é aumentada por um fator menor ou igual a min(Nt, Nr), uma vez que aumenta-se a
taxa pelo mesmo fator e a largura de banda ocupada permanece inalterada.

Quando considera-se um sistema Nt×Nr, isto é, com Nt antenas de transmissão e Nr antenas
de recepção, o que deve ser feito é eliminar a interferência das Nt sequências de símbolos recebidas
em cada uma das Nr antenas. Nota-se, pela própria formulação do problema a ser solucionado para
viabilizar a multiplexação espacial, que tem-se um problema muito semelhante ao da mitigação de
interferência em canais com múltiplos percursos, onde faz-se o uso de equalizadores.

Para o sistema mostrado na Figura 5.3, temos que os sinais recebidos são dados pela Equação
5.9.


y0

y1

...
yNr−1

 =


h00 h01 . . . h0Nt−1

h10 h11 . . . h1Nt−1

...
...

. . .
...

h(Nr−1)0 h(Nr−1)1 . . . h(Nr−1)(Nt−1)




x0

x1

...
xNt−1

+ n (5.8)

yNr×1 = HNr×NtxNt×1 + nNr×1 (5.9)

A decodificação ótima feita a partir da Equação 5.9 consiste em um detector de máxima veros-
similhança, o qua encontraria o vetor x̂ o qual minimiza a Equação 5.10
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x̂ = argmin||y −Hx̂||2 (5.10)

Claramente, a avaliação da Equação 5.10 é complexa computacionalmente. Quando utiliza-se
um esquema de modulação de ordem M, o receptor deve calcular a expressão do detector de máxima
verossimilhança para MNt sequências de símbolos. Por conta dessa complexidade computacional,
prefere-se a utilização de detectores lineares, os quais são sub-ótimos, porém, possuem implemen-
tação mais simples na prática. Tais detectores são os detectores zero-forcing (ZF) e minimum
mean square error (MMSE), os quais possuem respostas GZF e GMMSE respectivamente.

Para o caso do ZF, faz-se que:
GZF = H−1 (5.11)

Caso Nt 6= Nr, a matriz H não é quadrada e, consequentemente, não pode ser invertida. Logo,
utiliza-se sua pseudo-inversa, dada por:

GZF = (H∗H)−1H∗ (5.12)

Logo, o sinal recebido, após passar pelo equalizador ZF, é dado pela Equação 5.13

r = GZFy = GZFHx + GZFn = x + (H∗H)−1H∗n (5.13)

Nota-se que o ZF elimina a interferência, mas não leva em consideração o ruído presente no
sinal recebido. Dessa forma, em algumas situações, o ZF pode não ser o melhor equalizador. De
acordo com a resposta H do canal, pode-se acabar amplificando o ruído (noise enhancement) com o
termo (H∗H)−1H∗ . O MMSE é utilizado nesse contexto, uma vez que considera, também, o ruído
presente. O equalizador MMSE minimiza a distorção total, a qual é composta pela componente
de interferência e a componente de ruído. Considera-se, então, a Equação 5.14.

GMMSE = argmin||GMMSEy − x̂||2 (5.14)

O simulador que vem sendo desenvolvido por este projeto encontra-se parcialmente habilitado a
utilizar técnicas de multiplexação espacial. Com as contribuições do autor deste projeto é possível
gerar uma quantidade arbitrariamente maior de dados – de acordo com o número de antenas de
transmissão Nt desejado – e enviar tal informação através de um canal. Todavia, os esquemas de
detecção não encontram-se finalizados, não sendo, assim, possível a coleta de resultados.

5.4 Diversidade espacial para sistemas OFDM

Para os sistemas OFDM, as técnicas de diversidade espacial apresentadas também podem ser
aplicadas. A diversidade de recepção se dá exatamente da mesma forma descrita anteriormente,
onde podem ser aplicadas as técnicas de SC ou MRRC. Dessa forma, nesta seção são exploradas
em mais detalhes as possibilidades de se aplicar técnicas de diversidade espacial de transmissão
para sistemas OFDM.
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Uma grande vantagem dos sistemas OFDM é que sua utilização com MIMO é relativamente
direta, uma vez que é possível simplesmente estender o esquema proposto por Alamouti. A Figura
5.4 ilustra o recurso de comunicação para um sistema OFDM, onde xij representa o símbolo a ser
transmitido pela i-ésima portadora no j-ésimo instante. Considera-se, ainda, um sistema OFDM
com N subportadoras.

Figura 5.4: Recurso de comunicação para um sistema OFDM

A partir da Figura 5.4, deve-se aplicar uma pré-codificação e realizar a separação dos símbo-
los mostrados para que sejam transmitidos por duas antenas. Nota-se que existem duas formas
de se aplicar o esquema proposto por Alamouti: utilizando símbolos adjacentes, isto é, fazendo
uma codificação espaço-temporal (space-time block coding, STBC), ou utilizando portadoras adja-
centes, realizando um codificação espaço-frequência (space-frequency block coding, SFBC). Ambas
as formas são bem exploradas na literatura e produzem resultados, de certa forma, equivalentes
[35, 36, 37]. No simulador deste projeto, ambas as técnicas foram implementadas. Aplicando a
pré-codificação de Alamouti em portadoras adjacentes duas a duas, obtém-se os recursos de comu-
nicação mostrados na Figura 5.5, para o STBC, e os recursos de comunicação mostrados na Figura
5.6, para o SFBC.

Para realizar a combinação dos sinais recebidos, deve-se notar que para cada antena de trans-
missão, está associada uma matriz N × k com coeficientes complexos. Realiza-se, então, a combi-
nação dos sinais recebidos seguindo as expressões 5.7, mas sempre tomando o cuidado de combinar
símbolos adjacentes no tempo ou frequência e considerando os coeficientes complexos do canal

Figura 5.5: Esquema de pré-codificação STBC
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Figura 5.6: Esquema de pré-codificação SFBC

adjacentes no tempo ou na frequência de acordo com o esquema seguido, isto é, STBC ou SFBC.

Apesar de ser possível esperar resultados semelhantes para o STBC e para o SFBC, intuiti-
vamente espera-se um resultado um pouco melhor para o STBC. O esquema de combinação de
Alamouti baseia-se na premissa de que o canal não varia entre dois intervalos de símbolo adja-
centes. Entretanto, apesar de razoável, é evidente que tal premissa é uma simplificação do que
efetivamente acontece na realidade. Quando consideram-se sistemas OFDM e as duas maneiras de
se aplicar o esquema de Alamouti essa premissa se apresenta de duas maneiras distintas. Para o
STBC, parte-se do pressuposto que o canal não muda entre símbolos adjacentes. Por outro lado,
para o SFBC, pressupõe-se que o canal não muda para portadoras adjacentes. Embora ambas
as presunções sejam razoáveis é fácil notar que na prática, os coeficientes complexos dos canais
adjacentes no tempo são mais parecidos entre si do que os coeficientes complexos de canais de
portadoras adjacentes. Dessa forma, espera-se um desempenho do STBC levemente melhor do que
o do SFBC. Tal resultado é verificado no Capítulo 6.
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Capítulo 6

Resultados de Simulação

6.1 Introdução

As simulações computacionais desempenham um papel importante na área de engenharia, de
forma geral. A partir das simulações, é possível fazer uma análise detalhada das mais diversas
situações a serem encontradas por um sistema sem necessidade de experimentação.

Para o processo de padronização do 5G não é diferente. As simulações computacionais são
fundamentais e devem servir como base para o processo de avaliação das formas de onda candi-
datas. Este projeto contribuiu para o desenvolvimento do simulador HERMES (uma sigla para
Heterogeneous Radio Mobile Simulator), implementado em MATLAB e disponível em https:

//github.com/MWSL-UnB/HERMES.

O simulador HERMES já conta com diversas funcionalidades implementadas, sendo possível a
avaliação de diferentes cenários e diferentes tecnologias. O simulador dispõe das tecnologias LTE e
5G, a qual ainda está em processo de padronização. Com relação aos cenários, é possível escolher,
por exemplo, o modelo de canal considerado, a ordem de modulação utilizada, a codificação de
canal, a estrutura do quadro, dentre várias outras variáveis.

O HERMES simula apenas um enlace e, no momento, suporta apenas um modem de trans-
missão e um modem de recepção. Futuramente, espera-se que o simulador suporte a simulação
de diferentes usuários, inclusive com tecnologias de comunicação distintas, para que seja possível
avaliar a convivência entre elas ou a transição de uma geração para a outra.

Para as tecnologias do 5G em específico, o simulador HERMES pode ser visto como uma
ferramenta para avaliar as diversas formas de onda candidatas. Com ele, é possível testar inú-
meras situações que possivelmente serão encontradas na 5a geração e avaliar como cada forma de
onda responde nesse contexto. Todas as contribuições deste trabalho encontram-se completamente
integradas com o restante do simulador, assim, é possível avaliar diferentes combinações de imper-
feições de RF ao mesmo tempo, com as várias formas de onda e com múltiplas antenas para vários
modelos de canal, codificações, ordens de modulação, dentre muitas outras possibilidades.

Todas as simulações aqui apresentadas tomaram como base os parâmetros mostrados na Tabela
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6.1. Neste capítulo, são avaliados alguns dos resultados advindos das contribuições deste trabalho.

Tabela 6.1: Parâmetros de simulação

Parâmetro Valor
Frequência de amostragem 122 MHz

Espaçamento entre as subportadoras 60 kHz
Tamanho da FFT 2048

Subportadoras úteis 1650

Símbolos por quadro 16

Intervalo de guarda 89 µs

Velocidade do usuário 36 km/h
Estimação de canal Perfeita

Modulação 16-QAM
Codificação de canal Turbo code, com R = 3/4

Equalização MMSE
Parâmetros do OFDM e f-OFDM Valor

Tamanho do prefixo cíclico (1/8)2048 = 256

Parâmetros do ZT-DS-OFDM Valor
Comprimento da cauda (zero-tail) (1/8)1650 = 206

Comprimento do cabeçalho (zero-head) 2

Parâmetros do FBMC Valor
Fator de overlapping 4

Cauda do filtro 2048/2 = 1024

6.2 Comparação OFDM e f-OFDM

Os parâmetros de simulação para a comparação entre o OFDM convencional e o f-OFDM
encontram-se na Tabela 6.1. Para a comparação entre ambas as formas de onda, avaliam-se seus
desempenhos em diferentes modelos de canal, os quais possivelmente serão encontrados pelas redes
da 5a geração.

Os modelos de canal considerados são um canal AWGN sem multipercursos, um canal com
multipercursos especificado pela Tabela 6.2 e canais com multipercursos de acordo com o modelo
COST259 rural e urbano. É interessante analisar todos esses cenários para a avaliação da influência
da introdução do filtro no OFDM no desempenho do sistema. Os resultados para cada um dos
cenários diferentes pode ser observado nas Figuras 6.1(a), 6.1(b), 6.1(c) e 6.1(d).

A partir das curvas de BER obtidas, nota-se que os desempenhos do OFDM e do f-OFDM
são extremamente parecidos. Tal resultado já era esperado, uma vez que o processo de geração de
ambas as formas de onda é muito semelhante. Por outro lado, houve uma variação não negligenciá-
vel no desempenho quando considera-se um canal com multipercursos modelo COST259 urbano,
mostrado na Figura 6.1(d). O f-OFDM apresentou um desempenho melhor do que o OFDM e
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Tabela 6.2: Modelo de canal com multipercursos especificado

Parâmetro Valor
Espalhamento de atraso [0, 100.10−9, 200.10−9] s

Perfil de potência nos multipercursos [0, −3, −6] dB
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(c) Canal com multipercursos modelo COST 259 rural.
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(d) Canal com multipercursos modelo COST 259 urbano.

Figura 6.1: Desempenho do OFDM e do f-OFDM para diferentes modelos de canal.

essa diferença provavelmente se deve à presença do filtro. O filtro espalha temporalmente o pulso
e, efetivamente, uma parte do intervalo de guarda. Para canais com resposta muito longa, tal
característica tem um impacto significativo.

Para a comparação do OFDM com o f-OFDM, um fator que certamente deve ser levado em
conta, como já explicitado anteriormente, é a densidade espectral de potência. No Capítulo 2, a
Figura 2.5 ilustra bem tal diferença. O decaimento mais rápido da densidade espectral de potência
do f-OFDM é uma característica desejável para a forma de onda a ser escolhida para o 5G.

6.3 Imperfeições de RF

Para a análise da influência das imperfeições de RF, consideram-se todas as formas de onda
candidatas ao 5G implementadas no simulador HERMES, isto é, o OFDM, o f-OFDM, o ZT-
DS-OFDM e o FBMC. Para efeito de comparação, é interessante analisar a sensibilidade de cada
forma de onda a cada imperfeição de RF separadamente. Em meio a tal comparação, nota-se
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claramente que certas formas de onda são mais robustas a algumas imperfeições de RF do que
outras. A análise comparativa é uma das peças fundamentais no processo de tomada de decisão
para a escolha da forma de onda a ser empregada na 5a geração de redes celulares.

A Figura 6.2 serve como referência para os resultados subsequentes. Na Figura 6.2, observa-se
o desempenho de cada forma de onda na ausência de qualquer imperfeição de RF. Além disso, é
importante notar que para todos os resultados apresentados nesta seção, considera-se um canal
AWGN sem multipercursos.
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Figura 6.2: Desempenho das formas de onda sem imperfeições de RF.

6.3.1 Amplificador não-linear

Os parâmetros para o amplificador não-linear são o fator de suavidade p, o ganho de pequenos
sinais v e o back-off de entrada IBO. Para a análise do desempenho das formas de onda, deseja-se
apenas simular a não-linearidade do amplificador, dessa maneira, fixa-se v = 1. Além disso, fixa-se
p = 2, por ser um valor típico para amplificadores não-lineares. Portanto, a curva de transferência
pode ser observada na Figura 4.1.

O parâmetro variado é, portanto, o back-off de entrada. Os valores de IBO escolhidos foram
de 3 dB, 6 dB e 9 dB. Tais resultados encontram-se, respectivamente, nas Figuras 6.3(a), 6.3(b) e
6.3(c).

A partir da comparação das Figuras 6.3(d) e 6.2, o primeiro ponto a ser notado é que para um
back-off de entrada igual a 9 dB, o desempenho das formas de onda já voltou praticamente àquela
inicial sem a presença de um amplificador não-linear. Assim, pode-se afirmar que um back-off de
9 dB, para essas formas de onda, é suficiente para garantir a operação majoritariamente na região
linear do amplificador não-linear em questão.

Na Figura 6.3(d), também nota-se que com o aumento do back-off de entrada, o desempenho
das formas de onda vai gradativamente melhorando. Porém, percebe-se que para IBO = 6 dB
e IBO = 9 dB, os resultados ficam bem parecidos. Assim, pode ser interessante operar com um
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(a) Amplificador não-linear e IBO = 3 dB.
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(b) Amplificador não-linear e IBO = 6 dB.
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(c) Amplificador não-linear e IBO = 9 dB. (d) Todas os desempenhos das candidatas a forma de
onda.

Figura 6.3: Desempenho das formas de onda candidatas na presença de um amplificador não-linear
sem efeitos de memória.

amplificador com IBO = 6 dB, o qual é mais barato do que um amplificador com IBO = 9 dB.

Como o back-off é contabilizado a partir da potência média do sinal de entrada, sinais que
possuam um elevado PAPR, isto é, algumas componentes com potência muito superior à potência
média, são os mais prejudicados na presença de amplificadores não-lineares. Como mostrado no
Capítulo 2, o OFDM (e, por consequência, o f-OFDM) possui elevado PAPR. Já o ZT-DS-OFDM,
pela própria forma como é projetado, é, dentre as candidatas a forma de onda aqui consideradas,
o esquema com menor PAPR. Dessa forma, é o que apresenta melhor desempenho.

Para IBO = 3 dB, o FBMC apresentou um desempenho muito inferior às demais formas de
onda candidatas. Ainda está sendo investigado o motivo de tal desempenho.

Para a compensação da presença dos amplificadores não-lineares, uma abordagem que demons-
trou bons resultados, reportados em [13], foi a técnica ICDH (iterative correction algorithm with
hard detection).

6.3.2 Amplificador não-linear com memória

O amplificador não-linear com memória é construído com base nos parâmetros apresentados
no Capítulo 4. Como a curva de transferência é construída com base no sinal de entrada, o
amplificador sempre opera parcialmente na região não-linear. No modelo do amplificador não-
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linear com memória apresentado no Capítulo 4, considera-se τ sempre igual a uma amostra.

A Figura 6.4 representa o desempenho de cada forma de onda candidata ao 5G na presença de
um amplificador não-linear com efeitos de memória.
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Figura 6.4: Desempenho das formas de onda com um amplificador não-linear com efeitos de me-
mória.

A partir da análise da Figura 6.4, o ponto que chama mais atenção são os elevados valores de
BER. No melhor dos casos, para Eb/N0 igual à 15 dB, aproximadamente 35, 5 % dos bits enviados
são detectados de forma incorreta no ZT-DS-OFDM, que é a candidata com melhor desempenho.
Claramente, tal valor de BER é inaceitável para um sistema de comunicação.

Como explicitado anteriormente, as não-linearidades do modelo do amplificador não-linear com
memória são construídas com base no próprio sinal de entrada. Dessa maneira, não é intuitivo
estender o conceito de back-off para a nova situação, uma vez que tal curva de transferência
não é estática. A pergunta que surge é, então: como minimizar o efeito das não-linearidades
em um amplificador não-linear com memória? Sendo o modelo, de certa forma, polinomial, as
potências maiores que um são as responsáveis pelo efeito não-linear. Logo, caso tais potências
mais elevadas do polinômio não tivessem uma magnitude significativa, as não-linearidades não
seriam tão expressivas. Tal situação aconteceria se o sinal na entrada não possuísse amplitudes (e
consequentemente, potência) elevadas. Certamente, essa não é a situação das candidatas a forma
de onda do 5G, como pode-se observar pelos resultados da Figura 6.4.

Nota-se que, ainda assim, o ZT-DS-OFDM foi a candidata com o melhor desempenho, possi-
velmente por ser a candidata com um menor PAPR. As demais candidatas tiveram desempenho
muito semelhantes umas das outras.

Pela Figura 6.4, conclui-se que, no 5G, deverão estar presentes métodos corretivos para com-
pensar as não-linearidades e os efeitos de memória dos amplificadores não-lineares. No caso do
amplificador não-linear com memória, a técnica corretiva mais adequada seria a DPD, avaliada
em [13]. Além do desempenho não-satisfatório em termos de BER, ocorre significativo vazamento
espectral.
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6.3.3 Desbalanceamento I/Q

Os parâmetros de simulação do desbalanceamento I/Q são os desvios de amplitude e de fase,
isto é, εtx, εrx, θtx e θrx. Como apresentado no Capítulo 4, os valores típicos de εtx e εrx são de
3% a 8%, enquanto os valores típicos de θtx e θrx estão entre 5o e 8o [31].

Para a análise da influência do desbalanceamento I/Q nas formas de onda, levam-se em conta
duas situações. Na primeira, consideram-se desvios iguais a 3% para a amplitude e 5o para a fase.
Na segunda situação, são considerados desvios iguais a 8% para a amplitude e 8o para a fase. As
Figuras 6.5(a) e 6.5(b) retratam tais situações.
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(a) Desbalanceamento I/Q com εtx = εrx = 3% e θtx =
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Figura 6.5: Desempenho das formas de onda candidatas com desbalanceamento I/Q.

Comparando as Figuras 6.5(a) e 6.5(b) com a Figura 6.2, nota-se que para ambas as situações na
presença do desbalanceamento I/Q, ocorreu uma degradação do desempenho. Para εtx = εrx = 3%

e θtx = θrx = 5o, o sistema ainda opera com BERs aceitáveis, mas já é possível observar uma
mudança no desempenho de cada uma das formas de onda. Enquanto na Figura 6.2, o FBMC
era a forma de onda com o melhor desempenho, na Figura 6.5(a), o ZT-DS-OFDM se destaca. Já
para εtx = εrx = 8% e θtx = θrx = 8o, o desempenho de todas as formas de onda foi severamente
prejudicado. Os desvios nessa situação foram extremamente pessimistas e bem elevados, fazendo
com que o sistema não opere de forma satisfatória.

6.3.4 Ruído de fase

Para o ruído de fase, os dois parâmetros de simulação são a potência do ruído de fase (σ2
f ) e o

quociente BΦ/∆f , que é a razão entre a largura de banda do ruído de fase e o espaçamento entre
as subportadoras. Seguindo os valores estudados em [32], neste trabalho, são avaliados os cenários
com σ2

f = 0, 25 e σ2
f = 0, 5.

De acordo com [32], os efeitos do ruído de fase podem ser apenas um erro na fase do sinal
recebido (causando a rotação na constelação recebida) ou interferência entre as sub-portadoras
(ICI). O que rege se os erros são de uma forma ou de outra é o valor escolhido do quociente BΦ/∆f .
Para BΦ/∆f pequeno, predomina o erro de fase comum. Por outro lado, quando BΦ/∆f aumenta,
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ultrapassando 1, predomina a ICI. Portanto, nesta seção, simulam-se os valores de BΦ/∆f = 0, 5

e BΦ/∆f = 1, 5, justamente para emular ambos os cenários.
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f = 0, 25 e BΦ/∆f = 0, 5
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Figura 6.6: Desempenho das formas de onda candidatas com ruído de fase.

A partir da análise das Figuras 6.6(a) e 6.6(b), confirma-se o que já era esperado das formas
de onda candidatas ao 5G. O OFDM e o f-OFDM foram as formas de onda com pior desempenho
na presença do ruído de fase, uma vez que a ortogonalidade entre suas subportadoras é desfeita na
presença de tais desvios na frequência.

Em um primeiro momento, isto é, com σ2
f = 0, 25 e BΦ/∆f = 0, 5, onde, de acordo com [32],

predomina o erro de fase, o ZT-DS-OFDM e o FBMC apresentam desempenhos muito semelhantes,
como pode ser observado na Figura 6.6(a). Por outro lado, quando o ruído de fase se torna mais
severo, com σ2

f = 0, 5 e BΦ/∆f = 1, 5, predominando a ICI, o FBMC opera melhor do que o ZT-
DS-OFDM. Apesar do ZT-DS-OFDM ser menos sensível à desvios na frequência do que o OFDM
e o f-OFDM, a ortogonalidade de suas subportadoras ainda depende da utilização de frequências
exatas. Já a ortogonalidade do FBMC é fruto do esquema de modulação OQAM, apresentado
no Capítulo 3, portanto, é menos sensível aos desvios na frequência dos osciladores locais. Como
forma de onda candidata ao 5G, essa é uma das características mais vantajosas do FBMC.

6.4 Múltiplas antenas

Como discutido no Capítulo 5, foi implementado apenas um sistema MIMO OFDM 2 × 2

com diversidade espacial seguindo o esquema de pré-codificação e combinação de Alamouti. No
simulador, o autor deste projeto já implementou o combinador que funciona para 2 antenas de
transmissão e um número arbitrário de antenas de recepção, como mencionado em [7]. Porém,
devido à limitações no tempo e à necessidade de boa integração do combinador com o restante
do simulador, ainda não é possível colher os resultados para outras combinações do número de
antenas.

Dessa forma, o resultado mostrado nesta subseção consiste apenas na Figura 6.7, onde são
comparados um sistema OFDM com uma antena de transmissão e uma antena de recepção (SISO)
e sistemas MIMO OFDM 2× 2 com diversidade espacial nos esquemas STBC e SFBC.
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Figura 6.7: Comparação do desempenho de um sistema SISO OFDM e sistemas MIMO OFDM
2× 2 com diversidade espacial no modelo de canal com multipercursos especificado.

Na Figura 6.7, primeiramente, nota-se que o desempenho do sistema SISO OFDM no modelo
de canal com multipercursos genérico é severamente degradada, como também pode ser observado
pela comparação das Figuras 6.1(a) e 6.1(b). Como era esperado, a utilização de múltiplas antenas
melhorou significativamente o desempenho do OFDM. Espera-se que um número maior de antenas
de recepção melhore ainda mais o desempenho e que o uso apenas da diversidade espacial de
transmissão 2× 1 caia entra as curvas do sistema SISO OFDM e MIMO OFDM 2× 2.

O desempenho dos esquemas STBC e SFBC foi, em parte, semelhante, mas para Eb/N0 mais
elevadas, o STBC funcionou melhor. Já era esperado que o STBC tivesse um desempenho melhor
do que o SFBC, pelas próprias premissas do esquema de Alamouti. O combinador de Alamouti
parte da premissa que, em intervalos de símbolo adjacentes, o canal permanece constante. Por
outro lado, é evidente que tal premissa não é totalmente verdadeira na prática, apesar de ser
razoável e produzir bons resultados (como o da melhoria do desempenho mostrado na Figura 6.7).
Para o MIMO OFDM, o esquema de Alamouti deve ser levemente modificado. No STBC, como
a pré-codificação e combinação ainda são feitas no tempo, a suposição de Alamouti é a mesma,
isto é, que para símbolos adjacentes no tempo, o canal é praticamente o mesmo. Todavia, no
SFBC, como a pré-codificação e combinação são feitas para subportadoras adjacentes, isto é, na
frequência, a suposição na qual o esquema de Alamouti se baseia é ligeiramente diferente: deve-se
supor que o canal, para subportadoras adjacentes são praticamente iguais. Como há uma melhoria
no desempenho, a premissa do SFBC certamente é razoável.

De forma geral, assim como mostrado na Figura 6.7, o STBC possui desempenho melhor do que
o SFBC e a justificativa é simples: a premissa para o STBC é mais próxima da realidade do que
a premissa do SFBC. Em outras palavras, os canais para símbolos adjacentes no tempo são mais
parecidos entre si do que os canais para subportadoras adjacentes. Apesar da pequena diferença
no desempenho, ambos os esquemas se apresentam viáveis, do ponto de vista de implementação, e
efetivos, considerando-se a significativa melhora no desempenho do sistema.
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Capítulo 7

Conclusões

7.1 Considerações finais

Atualmente, presencia-se o processo de padronização do 5G e tal processo envolve o esforço
coletivo de pesquisadores das mais diversas áreas dentro de telecomunicações, cada qual com
sua inquestionável importância. Os desafios a serem superados, apresentados no Capítulo 1, são
gigantescos, porém, pode-se observar um grande progresso na direção correta a partir de incontáveis
passos ínfimos.

Este trabalho fornece uma pequena contribuição para todo esse empolgante cenário de pesquisa
e desenvolvimento. O objetivo central do trabalho é contribuir para o desenvolvimento do simulador
HERMES, o qual se mostra como uma ferramente de extrema relevância para avaliar as diferentes
situações a serem encontrados pelas redes da 5a geração. As principais questões consideradas neste
projeto foram, primeiramente analisadas sob o ponto de vista teórico e, em seguida investigadas a
partir de simulações computacionais.

Ao longo dos Capítulos 2, 3, 4 e 5, espera-se ter passado as noções fundamentais de diversas
técnicas e sistemas amplamente utilizados nos sistemas de comunicação atuais bem como demons-
trado a relevância de cada uma das considerações no contexto do 5G. Por envolver desafios nunca
antes enfrentados, é de se esperar que a 5a geração de redes celulares tire proveito, da melhor
maneira possível, de uma combinação de grande parte das técnicas já empregadas nos sistemas
atuais.

Com relação ao Capítulo 6, um comentário em especial deve ser feito. São apresentadas diversas
curvas de BER por Eb/N0, porém, não é com base nessas curvas que a forma de onda da próxima
geração deve ser escolhida. Não é porque certa forma de onda opera melhor na presença de uma
ou outra imperfeição de RF que ela será a forma de onda favorita. A essa altura, não deve ser
necessário enfatizar que o cenário do 5G é muito mais complexo que isso. A análise das formas
de onda deve ser feita de maneira sistemática e exaustiva, avaliando, dentre incontáveis outros
fatores, as curvas de BER por Eb/N0 apresentadas. Tais curvas foram mostradas no Capítulo 6
simplesmente para demonstrar algumas das funcionalidades presentes no simulador HERMES.
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Espera-se que, a partir da leitura deste trabalho, outras pessoas consigam implementar algumas
das técnicas consideradas em um programa de simulação computacional, tanto no contexto do
5G quanto em qualquer outra situação. Na próxima subseção, são apresentadas algumas das
incontáveis possibilidades de trabalhos futuros.

7.2 Trabalhos futuros

Existem inúmeras oportunidades de trabalhos futuros considerando o cenário do 5G. O si-
mulador HERMES, apesar das diversas funcionalidades já implementadas e em pleno funciona-
mento, ainda possui bastante espaço para expansão. Dentre as possibilidades de trabalhos futuros,
destacam-se:

• Expansão das funcionalidades MIMO para todas as formas de onda candidatas, considerando-
se uma quantidade arbitrária de antenas de transmissão e recepção e utilizando tanto a
diversidade espacial quanto a multiplexação espacial

• Avaliação da influência das imperfeições de RF na presença de múltiplas antenas

• Implementação de outras imperfeições de RF com o MIMO, como o acoplamento entre as
antenas

• Simulação de múltiplos usuários com a mesma tecnologia ou com tecnologias diferentes

• Exploração do MIMO massivo, com diferentes arranjos físicos de antenas

• Implementação do cenário de cloud-RAN (Radio Access Network) no simulador
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