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Resumo

O presente trabalho trata da utilizacao, em transmissao, de um arranjo de an-
tenas na estagao radio-base de um sistema de comunicagao celular. Na recepcao,
as solucoes para explorar o arranjo sao atualmente bem estabelecidas na literatura.
Por outro lado, na transmissao, o problema se mantém aberto. Duas abordagens sao
possiveis: explorar o arranjo de antenas em beamforming ou em diversidade. Essas
duas abordagens se opoem pelas hipdteses sobre a correlagao dos canais, o que im-
plica um maior ou menor espacamento entre as antenas, de acordo com o ambiente
de propagacao. Na pratica, essas hipdteses sao muito dificeis de se respeitar. Nesta
dissertacao, pretendemos tratar esta questao na sua globalidade, conciliando diver-
sidade e beamforming para melhor explorar o arranjo de antenas. Consideramos o
contexto monousuario, assim como o caso multiusuario.

No caso monousuario, propomos uma estrutura de transmissao composta por uma
técnica de diversidade de transmissao classica aplicada a antenas virtuais diretivas e
idealmente independentes. Essas antenas virtuais sao fabricadas por meio de filtros
puramente espaciais aplicados as antenas reais. O conjunto desses filtros é chamado
precoder e se intercala entre a diversidade de transmissao e o arranjo de antenas
utilizado em transmissao. Esse precoder desempenha um duplo papel, o de reali-
zar o beamforming e o de criar a diversidade por meio de antenas virtuais idealmente
independentes, conciliando assim diversidade de transmissao e beamforming em trans-
missao. Duas abordagens sao propostas para se obter o precoder, uma baseada na
minimizagao da variancia da poténcia recebida pelo mével e a segunda baseada dire-
tamente na minimizacao da taxa de erro. Comparadas as técnicas cléssicas, as novas
técnicas apresentam melhores desempenhos.

Em seguida, propomos uma extensao dessa estrutura ao contexto multiusudrio,
para o qual técnicas de diversidade de transmissao ainda nao foram propostas na
literatura. Propomos a adaptagao conjunta dos precoders, buscando minimizar a
poténcia total de transmissao, respeitando as BERs alvo dos usuarios. De maneira
analoga ao caso monousudrio, os precoders permitem conciliar beamforming e diversi-
dade de transmissao. Comparada as técnicas classicas de beamforming multi-usuario,
a nova abordagem introduz diversidade de transmissao ao enlace, apresentando me-
lhores desempenhos.



Abstract

This work deals with the use of an antenna array at the base station of a mo-
bile communication system for transmission. In reception, solutions that exploit the
antenna array are now well established. In transmission, however, the problem re-
mains open. Two approaches are possible: exploit the array by using beamforming
techniques or by using diversity techniques. These two approaches are based on oppo-
sing assumptions about the channels correlation, which implies a greater or smaller
distance between antennas, depending on the environment. In practice, these as-
sumptions are not verified. Here, we aim to deal with the problem as a whole for
better exploiting the antenna array. This work treats the single-user case, as well as
the multiuser scenario.

In the single-user case, we propose a transmission scheme composed of a classical
transmit diversity technique applied to virtual antennas, which are directive and
ideally independent. These virtual antennas are produced by means of purely spatial
filters applied to the real antennas. This set of filters is called precoder, and acts
as the interface between the transmit diversity technique and the transmit antenna
array. The precoder function is twofold; to beamform the transmit signal, and to
create diversity by means of ideally independent virtual antennas, thus combining
transmit diversity and transmit beamforming. We propose two approaches to obtain
this precoder, one based on the minimization of the variance of the received power
at the mobile, and the other directly based on the minimization of the error rate.
Compared to more classical approaches, the performance of the new methods reveals
their advantage.

Then, we extend this scheme to a multiuser context, for which transmit diversity
techniques have not yet been developed. We propose to jointly adapt the precoders by
minimizing the total transmit power while satisfying the users’ target BER. Similarly
to the single-user case, the precoders allow to combine beamforming and transmit
diversity. Compared to classical multiuser beamforming techniques, the new approach
adds diversity to the link and obtains in return better performances.
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Introducao

O objetivo de um sistema de comunicacao digital é, de maneira geral, a trans-
missao de dados a altas taxas, utilizando o minimo possivel de energia e com a menor
taxa de erro possivel. Estes objetivos se tornam cada vez mais evidentes nos mo-
dernos sistemas de comunicacao sem fio, como por exemplo os sistemas celulares de
terceira e quarta geragao ou os sistemas de transmissao de dados sem fio WiFi e
WiMax. Além disso, a evolucao dos sistemas de comunicagao sem fio é impulsionada
pelo acesso a Internet e pela crescente demanda por servicos baseados na transmissao
de dados, como a transmissao de televisao digital, video-conferéncias, downloads em
geral etc.

Para que esses modernos sistemas de comunicacao sem fio possam oferecer altas
taxas de transmissao de dados, novas técnicas de processamento de sinais foram
amplamente desenvolvidas. Nesse contexto, o uso de um arranjo de antenas na estacao
radio-base foi considerado na literatura como um fator chave para melhor explorar
a capacidade desses sistemas [32, 34]. Mesmo se o uso de um arranjo de antenas no
terminal movel é também possivel, seu uso é limitado pelo consumo de bateria e o
tamanho do terminal. Contudo, o arranjo de antenas na estacao radio-base pode ser
utilizado tanto na recepcao quanto na transmissao dos sinais. Assim, os dois enlaces
(direto e reverso) se beneficiam do ganho decorrente do uso do arranjo na estagao
radio-base.

O uso do arranjo de antenas em recepcao (enlace reverso) é um problema relati-
vamente bem estudado na literatura e ja produziu um certo nimero de resultados,
ver, por exemplo [19, 20, 48]. O uso do arranjo em transmissao (enlace direto), por



2 Capitulo 1. Introducao

outro lado, é um problema relativamente novo e menos estudado pela comunidade
cientifica. Podemos classificar esses trabalhos em dois grupos, em fun¢ao do enfoque:
1. Técnicas de diversidade de transmissao, que se beneficiam do ganho de diversidade
fornecido pelo arranjo; 2. Técnicas de beamforming em transmissao, que se benefi-
ciam do ganho de arranjo ou ganho de diretividade. FEntretanto, as hipéteses nas
quais se baseiam cada uma dessas estratégias sao contraditorias no sentido de que as
técnicas de diversidade de transmissao supoem que as antenas sao descorrelacionadas
e as técnicas de beamforming em transmissao, que as antenas sao fortemente correla-
cionadas. Além disso, as técnicas de beamforming em transmissao tentam direcionar
a transmissao de forma a aproveitar ao maximo a poténcia de transmissao, enquanto
as técnicas de diversidade de transmissao irradiam de maneira omnidirecional.

Num contexto monousuario, existe claramente um compromisso entre o ganho
fornecido pelas técnicas de diversidade e as de beamforming. Em funcao do cenério
especifico, o uso de uma ou outra técnica é mais vantajoso para aproveitar ao maximo
a poténcia de transmissao, no sentido de minimizar a taxa de erro no receptor movel.
Além disso, na pratica, é mais provavel que o cendrio seja tal que nenhuma das
hipdteses seja totalmente verificada. Assim, a questao que se coloca é de como utilizar
o arranjo de antenas da melhor maneira possivel num cendrio de transmissao qualquer.

Ao passarmos ao caso multiusudrio, as técnicas de diversidade de transmissao nao
sao mais utilizaveis devido a transmissao omnidirecional resultante. As técnicas de
beamforming multiusuario, por outro lado, parecem bem adaptadas a este problema.
Essas técnicas reduzem a interferéncia multiusuario, melhorando a qualidade do en-
lace dos usudrios. Isso leva a uma redugao na poténcia de transmissao, para uma
mesma taxa de erro. Como a poténcia de transmissao é um recurso raro nos sistemas
sem fio, sua reducao conduz a um aumento da capacidade global do sistema, seja em
termos do ntmero de usuarios ou da taxa de transmissao agregada. Porém, pode-
mos ainda nos perguntar como conciliar a diversidade de transmissao ao beamforming
multiusuario de forma a melhorar ainda mais o desempenho do sistema.

1.1 Organizacao e contribuicoes deste trabalho

Neste trabalho, estudamos como utilizar da melhor forma possivel o arranjo de
antenas na estacao radio-base para transmitir para um ou mais usuarios méveis. Para
tanto, tentaremos responder as questoes suscitadas anteriormente pela utilizagao de
técnicas de processamento de sinais e otimizacao.

Comecamos, no capitulo 2, por uma discussao sobre a utilizacao do arranjo de
antenas em transmissao do ponto de vista da diversidade de transmissao e do beam-
forming. Apresentamos, brevemente, o estado da arte das técnicas de diversidade
de transmissao em malha aberta e fechada, assim como das técnicas de beamfor-
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ming em transmissao com e sem realimentacao (feedback). Em seguida detalhamos
a técnica de beamforming baseada na maximizagao da relagao sinal-ruido (SNR, do
inglés Signal-to-Noise Ratio), considerando a utilizacdo de um filtro puramente es-
pacial. Propomos, entao, uma estrutura baseada num precoder composto de varios
filtros puramente espaciais com o objetivo de conciliar diversidade de transmissao e
beamforming, o que nos leva a introducao do conceito de antenas virtuais.

A segunda parte do capitulo 2 é dedicada as técnicas de beamforming mul-
tiusudrio. Apresentamos a técnica DBPC e sua versao simplificada (F-DBPC). Essas
técnicas otimizam conjuntamente os filtros puramente espaciais dos usuarios e as
poténcias de transmissao alocadas de forma a minimizar a poténcia total de trans-
missao respeitando-se as SNR alvo de cada usuario. Essas duas técnicas foram ori-
ginalmente propostas durante meu mestrado [53]. Todavia, a prova de convergéncia
da versao simplificada (F-DBPC), apresentada na segao 2.7.7.2, é uma contribuigao
realizada a posteriori, durante este trabalho de doutorado. Finalmente, o capitulo
termina com a extensao do esquema de transmissao proposto ao caso multiusuario
através de uma estrutura de transmissao baseada na utilizagao de um precoder por
cada um dos usuarios maéveis.

A questao de como utilizar da melhor forma possivel a poténcia de transmissao
num cenario genérico ou, em outras palavras, qual é o precoder 6timo para um dado
cendrio, é tratada no capitulo 3. Nesse capitulo, propomos dois critérios para a ob-
tengao do precoder étimo, o que nos leva a dois algoritmos iterativos. O primeiro é
baseado na minimizacao da variancia da poténcia recebida pelo mével. A partir desta
técnica, mostramos que existe um compromisso entre a minimizacao da variancia da
poténcia recebida e o ganho de diretividade do arranjo. Introduzimos, entao, um
parametro para ajustar este compromisso. Entretanto, nao é facil adaptar esse com-
promisso de forma automatica com a SNR. Para vencer esse desafio, propomos um
segundo critério baseado diretamente na minimizagao da BER no mével. O algoritmo
resultante (nBER-TD-DB) conduz sempre ao melhor compromisso diretividade ver-
sus diversidade.

O capitulo 4 trata do problema multiusuario, onde propomos um critério e um
algoritmo para se obter a solucao étima desse critério, que é uma extensao da técnica
mBER-TD-DB. Num contexto multiusudrio, a principal preocupacao ¢é a coexisténcia
de varios usuarios numa mesma célula no que diz respeito a interferéncia entre eles.
Assim, a questao colocada é como utilizar da melhor maneira possivel a poténcia de
transmissao para servir o maior niimero possivel de usuarios respeitando a qualidade
de enlace necessaria a cada um deles. Esta questao nos conduz, para um niumero fixo
de usudrios, a um critério baseado na minimizagao da poténcia total de transmissao
sujeito a restricoes de BER para cada usuario.

Finalmente, o capitulo 5 tece algumas conclusoes sobre os estudos desenvolvidos
e indica algumas perspectivas de continuidade desses trabalhos.






Arranjo de Antenas em Transmissao

2.1 Introducao

Do ponto de vista da propagacao, podemos dizer que os dois principais pontos
fracos dos sistemas de comunicagao celular sao que:

e as transmissoes sem fio nao sao guiadas como no caso das transmissoes com
fio. Essa caracteristica implica, por um lado, que apenas parte da poténcia
transmitida é recebida pelo usuario e, por outro lado, que a transmissao para
um usuario pode interferir na recepgao de outro usudrio.

e 0 canal radio-mével é menos controlavel que o canal com fio, por causa da
prépria natureza do canal sem fio, que é composto de multiplos percursos, e as
mudancas provenientes do movimento relativo entre transmissor e receptor.

O segundo ponto pode se melhor compreendido se detalharmos melhor o canal
de propagacao. Este canal é formado pela soma de multiplos percursos. Cada um
desses percursos é caracterizado por uma atenuacao, um atraso e uma fase relativa.
Esses parametros sao freqiientemente variaveis no tempo devido ao movimento rela-
tivo entre transmissor e receptor e também devido ao movimento dos refletores que
compoem o canal. O canal equivalente resulta da soma desses multiplos percursos,
0 que provoca a variagao da poténcia recebida ao longo do tempo. Esse fenomeno
é conhecido como desvanecimento (ou fading, em inglés) e provém da contribuigao
dos varios percursos que, de acordo com suas fases, podem estar em fase e se so-
mar em poténcia ou, pelo contrario, as fases podem ser tais que a poténcia recebida
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seja nula ou muito atenuada. Neste ltimo caso, dizemos que o canal se encontra
numa condi¢ao de desvanecimento profundo. Na pratica, o desempenho dos sistemas
de comunicacao sem fio é fortemente degradado pela ocorréncia de desvanecimentos
profundos. Combater ou explorar o desvanecimento é, portanto, uma das prioridades
para se melhorar a qualidade dos enlaces de comunicacao sem fio.

E bem estabelecido que o uso de um arranjo de antenas contribui a mitigacao
dos dois pontos fracos citados acima [29, 52, 38]. Em rela¢do ao primeiro ponto, o
arranjo de antenas pode dirigir a transmissao do sinal de maneira a melhor aproveitar
a potencia de transmissao. Isto se faz pela utilizacao de técnicas de beamforming.
O desvanecimento, por outro lado, pode ser combatido explorando-se a diversidade
espacial do canal, introduzida pelo arranjo na estacao radio-base (ERB). Isto é feito
pela transmissao de copias descorrelacionadas do sinal, sendo muito pouco provavel
que todas as copias se encontrem em desvanecimento ao mesmo tempo.

Este capitulo apresenta as técnicas de diversidade de transmissao e beamforming
classicas, com o objetivo de colocar em evidéncia a dicotomia existente entre elas.
A partir dessa observacao, propomos uma estrutura de transmissao baseada na in-
troducao de um precoder entre a técnica de diversidade de transmissao e o arranjo
de antenas, o que nos leva ao conceito de antenas virtuais, introduzido na secao 2.6.

A segunda parte deste capitulo trata do problema multiusudrio'. Inicialmente,

apresentaremos as técnicas de beamforming multiusuario e, mais especificamente,
a técnica DBPC e sua versao simplificada, originalmente propostas no meu mes-
trado [53]. Todavia, a demonstracao de convergéncia da versao simplificada (F-
DBPC) apresentada na se¢ao 2.7.7.2 é uma contribuigdo dessa dissertacao de dou-
torado. Uma outra contribuicao original é a extensao da estrutura de transmissao
baseada no precoder ao caso multiusuario e a introducao do conceito de antenas vir-
tuais nesse contexto. Conseguimos entao, de forma natural, explorar a diversidade
num contexto multiusuario.

2.2 Diversidade de Transmissao versus Beamfor-
ming em Transmissao

O uso de um arranjo de antenas nos sistemas celulares traz, ao mesmo tempo, ga-
nho de diversidade e ganho de arranjo [2, 3]. Contudo, as técnicas existentes exploram
esses ganhos de forma mutuamente exclusiva, utilizando estratégias de diversidade de
transmissao ou estratégias de beamforming em transmissao. As hipdteses fundamen-
tais das duas estratégias ja sao contraditorias. Para que a antena seja utilizada num

'De acordo com a literatura, as técnicas de diversidade de transmissdao apenas foram estudadas
no contexto monousuario.
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esquema de diversidade, supoe-se que os canais vistos pelas antenas sao descorrelacio-
nados. Por outro lado, para se explorar o ganho de arranjo resultante do beamforming,
supoe-se que os canais visto pelas antenas possuem uma certa correlacao.

Ora, na pratica, o canal de propagacao entre a estagao radio-base (ERB) e o
movel nunca é completamente correlacionado ou completamente descorrelacionado,
sendo a correlagao funcao do ambiente radio-movel e da geometria do arranjo. Uma
outra maneira de se influenciar a correlacao entre os canais é construir o arranjo de
modo que a probabilidade que os canais sejam correlacionados ou descorrelacionados
seja alta [44]. Podemos, entao, diferenciar o arranjo de diversidade e o arranjo de
beamforming . De modo geral, considerando-se um arranjo linear na ERB, o arranjo
de beamforming utiliza antenas préximas — distancia entre antenas de d < \./2, onde
Ae € 0 comprimento de onda da portadora — enquanto que o arranjo de diversidade
utiliza antenas distantes — distancia entre antenas de d > \./2 e tipicamente d >
10)..

Uma outra diferenca entre essas técnicas é que o beamforming em transmissao
necessita de algum tipo de informacao sobre o canal direto, enquanto que a diversidade
de transmissao pode ser tanto realizada sem nenhum tipo de informagao, de maneira
cega, como com algum tipo de informacao sobre o canal direto.

2.3 Estratégias de Diversidade de Transmissao (DT)

As técnicas de diversidade de transmissao tém como objetivo combater os des-
vanecimentos profundos. A idéia principal é explorar a descorrelacao do canal para
transmitir diferentes cépias de um mesmo sinal, cdpias estas que sofrerao atenuagoes
descorrelacionadas. Portanto, é muito pouco provavel que todas essas cdpias sofram
um desvanecimento profundo ao mesmo tempo. Assim, a probabilidade que o sinal
recebido tenha sofrido um desvanecimento profundo é altamente reduzida e, sendo
o caso, a duracao do desvanecimento é também reduzida. Além disso, deve-se fa-
zer com que as copias veiculadas por caminhos descorrelacionados do canal sejam
elas mesmas descorrelacionadas. Assim, o receptor pode combinar essas diferentes
cépias e somar os diferentes caminhos em poténcia, recuperando o maximo possivel
da poténcia transmitida a todos os instantes.

Os diferentes caminhos do canal sao representados pelos diferentes modos des-
correlacionados pelos quais se pode transmitir e seu nimero é chamado de ordem de
diversidade do canal. Os diferentes modos descorrelacionados podem ser diferenciados
pelas suas caracteristicas espaciais (direcao de chegada), temporais (diferentes atra-
sos) ou ainda freqiienciais (diferentes atenuagoes). Podemos entao ter descorrelacao
no dominio temporal, chamada diversidade temporal. De maneira equivalente, pode-
se interessar pela descorrelacao no dominio freqiiencial, sendo chamada diversidade
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freqiiencial. Por outro lado, a utilizacao de um arranjo de antenas introduz um novo
dominio de processamento e, conseqiientemente, uma nova diversidade explorando o
dominio espacial, chamada diversidade espacial. A diversidade espacial é uma contri-
buigao muito importante aos sistemas celulares pois ela permite obter uma ordem de
diversidade superior a um mesmo no caso de canais planos em freqiiéncia e invariantes
no tempo.

No contexto das técnicas de diversidade espacial em transmissao, realiza-se um
processamento antes da transmissao pelo arranjo com a finalidade de se obter um
ganho de diversidade no receptor do moével. Uma outra maneira de explorar a di-
versidade presente no enlace direto seria a utilizacao de um arranjo de antenas no
terminal mével, ao invés de na ERB. Neste caso, ter-se-ia ganho de arranjo no mével,
além do ganho de diversidade em recepcao. O ganho de arranjo resulta da combinacao
dos sinais das diferentes antenas para se obter o sinal desejado, realizando a média
do ruido presente nas antenas, reduzindo assim a sua poténcia. Como as diferentes
antenas (no receptor) possuem ruidos descorrelacionados, tem-se um ganho de M
vezes em relagao sinal-ruido (SNR, do inglés Signal-to-Noise Ratio) para um arranjo
com M antenas.

Entretanto, tipicamente, o desempenho dos canais radio-mével é mais sensivel
ao desvanecimento que ao ruido térmico. Logo, o ganho de diversidade é substan-
cialmente superior ao ganho de arranjo. Conseqiientemente, podemos dizer que a
exploracao da diversidade em transmissao pela ERB ou em recepcao pelo terminal
movel traz essencialmente o mesmo ganho ao enlace, ou seja, o ganho de diversidade.
Além disso, a diversidade de transmissao apresenta a grande vantagem de manter o
receptor simples (apenas uma antena), sendo a complexidade transferida a ERB, que
possui muito mais recursos, como poténcia computacional, alimentacao, espago fisico
para montagem das antenas etc.

A figura 2.1 mostra o esquema classico de diversidade de transmissao, no qual os
canais que ligam cada antena da ERB ao terminal moével sao descorrelacionados. Es-
ses canais sao assumidos como sendo nao-seletivos em freqiiéncia e podem, portanto,
ser caracterizados por um unico coeficiente complexo h,,(b), o qual pode variar de
bloco em bloco mas permanece constante durante a transmissao de um bloco. O
caso de canais seletivos em freqiiéncia é menos estudado na literatura ja que esses
canais ja possuem uma certa diversidade, que pode ser explorada no dominio tempo-
ral ou freqiiencial. Os canais planos, por outro lado, nao possuem nenhum tipo de
diversidade intrinseca e necessitam do uso de um arranjo de antenas com o objetivo
de introduzir diversidade espacial. Além disso, os sistemas modernos de transmissao
utilizam cada vez mais a técnica OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplex)
para melhor explorar os recursos disponiveis. A utilizacao do OFDM transforma o
canal seletivo em freqiiéncia em varios canais planos em paralelo, o que reforca o
interesse de estudar o caso de canais planos. Uma hipdtese fundamental dos siste-
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Figura 2.1: Esquema cléssico de diversidade de transmissao: canais planos e des-
correlacionados entre eles.

mas OFDM é que o canal permanece constante durante um simbolo OFDM, o que
corresponderia a um bloco segundo a notacao aqui empregada.

A descorrelagao dos canais h,,(b) depende do canal de propagacao e do arranjo de
antenas na ERB. A correlagao dos canais entre duas antenas é inversamente pro-
porcional ao espacamento entre antenas e também inversamente proporcional ao
espalhamento angular dos percursos que formam o canal, como mostra [35]. As-
sim, a condigao de descorrelacao dos canais h,,(b) pode ser atingida através de um
espacamento suficiente entre as antenas do arranjo para um dado espalhamento an-
gular. Por exemplo, no caso de um unico percurso na direcao 0° (perpendicular ao
arranjo), é mostrado em [35] que, para se obter uma correlagdo normalizada p in-
ferior a 0,7 (para se obter um ganho de diversidade aceitével, deve-se ter p < 0.7,
segundo [28]), o espacamento entre antenas deve ser de 0,5, 0,8, 1,8 e 8,5 compri-
mentos de onda para um espalhamento angular de 20°, 10°, 5° e 1°, respectivamente.
Na pratica, os esquemas de diversidade utilizam um espagamento da ordem de uma
dezena de comprimentos de onda para garantir uma fraca correlagao para qualquer
condicao de propagacao.

Dentre as técnicas de diversidade de transmissao propostas na literatura, podemos
identificar dois grupos: aquelas baseadas no conhecimento do canal direto, chamadas
de diversidade de transmissao em malha fechada (ou com realimentacao), e aque-
las que nao necessitam do conhecimento do canal direto, chamadas diversidade de
transmissao em malha aberta (ou sem realimentacao).
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2.3.1 Diversidade de Transmissao em malha aberta

As técnicas de diversidade de transmissao em malha aberta nao utilizam nenhuma
informacao das caracteristicas espaciais ou temporais do canal direto. Essas técnicas
sao baseadas na idéia de que cada antena transmite une copia descorrelacionada do
sinal desejado. O terminal mdvel, por sua vez, combina essas diferentes versoes do
sinal segundo um critério particular para aproveitar a diversidade espacial do canal.
Essas técnicas exigem que as antenas sejam descorrelacionadas para que o ganho
de diversidade obtido seja maximo. A seguir, apresentamos dois exemplos dessas
técnicas.

Delay Transmit Diversity (DTD) [41, 42] — esquema simples no qual a antena
m transmite uma cépia do sinal transmitido pela antena m — 1 atrasado de
um periodo de simbolo. Esta técnica exige que o movel possua um equaliza-
dor. E sabido [36] que a utilizagdo de um equalizador introduz uma perda em
relacdo ao uso do filtro casado. Mesmo o receptor 6timo MLSE (Mazimum
Likelihood Sequence Estimation) apresenta uma degradagao em func¢ao do com-
primento do canal [36], para canais de comprimento superior a 2. Entretanto,
¢ mostrado em [51] que o uso da DTD com um equalizador MLSE conduz ao
mesmo desempenho que o uso de um filtro casado com diversidade de recepcao.
Isto ocorre pois os canais para os quais o MLSE apresenta uma degradacao em
relagao ao filtro casado sao justamente aqueles que possuem um ganho equiva-

M
lente > |, (b)]* elevado. Logo, mesmo com uma degradagao, o desempenho
m=1

do MLSE para estes canais se mantém no mesmo nivel que para os outros canais
com ganho equivalente menos elevado, mas que apresentam também menor de-
gradacao. Finalmente, o desempenho global de ambas as técnicas é equivalente.

Space-Time Block Codes (STBC) [46] — esquema que utiliza uma matriz de co-
dificagao entre os simbolos a serem transmitidos e as M antenas. Cada antena
transmite um trem de simbolos codificados, que, portanto, sofre um desvaneci-
mento diferente. O receptor combina entao o sinal recebido a fim de obter os
simbolos enviados e aproveitar da diversidade do canal. O c6digo mais conhe-
cido é o de Alamouti [1], que é um cddigo ortogonal 2 x 2 e possui rendimento
de 1, isto é, nao conduz a nenhuma perda de taxa. Contudo, como provado
em [45], o c6digo de Alamouti é um ponto singular e, para M > 2 e simbolos
complexos, nao existe nenhum codigo ortogonal de rendimento 1. Além disso,
os autores também provam que, nestas condicoes, existem cédigos ortogonais
que apresentam um rendimento de, pelo menos, 0,5. Para M =3 e M = 4, os
autores ainda obtém cédigos ortogonais de rendimento 3/4.

E importante observar que essas duas técnicas (DTD e STBC) atingem diver-
sidade maxima (full diversity) [34, 51]. Isto quer dizer que o receptor é capaz de
recuperar a poténcia de todas as cdpias, isto é, a poténcia do sinal recebido é dada
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pela poténcia de transmissao multiplicada pela soma em poténcia dos coeficientes do

M
canal > |h,,(D)]?.
m=1

2.3.2 Diversidade de Transmissao em malha fechada

As técnicas de diversidade de transmissao em malha fechada sao baseadas na
estimacao de certas caracteristicas do canal direto pelo terminal mével que, em se-
guida, envia essas informagoes de volta a ERB através de um canal de realimentacao
(feedback). O tipo de informacao enviada a ERB varia segundo a técnica utilizada e
pode ser, por exemplo, a resposta ao impulso do canal direto, a matriz de covariancia
do canal direto ou a antena com a maior relacao sinal-ruido. A ERB utiliza, entao,
essa informacao para realizar o beamforming em transmissao. A seguir apresentamos
algumas dessas técnicas, mas absolutamente sem a intencao de fazer uma revisao
exaustiva de todas as técnicas existentes.

Selective Transmit Diversity (STD) [12] - no caso dessa técnica, o terminal
moével estima o ganho de cada canal h,,(b) e envia a ERB o nimero da antena
que possui o maior ganho. A ERB utiliza entao apenas essa antena para trans-
mitir. O objetivo é poder seguir as variagoes do desvanecimento de cada canal
hm(b) a fim de aproveitar sempre o canal que apresenta a melhor condigao para
transmitir. Para que essa técnica leve a uma reducgao significativa do efeito
do desvanecimento, os canais devem ser o mais descorrelacionados possivel e o
canal de realimentacao deve ser suficientemente rapido para poder seguir as va-
riagoes do canal. Dessa maneira, cresce a probabilidade de ao menos um canal
apresentar uma boa condigao de transmissao.

Transmit Adaptive Array (TxAA) [37] - nessa técnica, o mével estima todos
os coeficientes h,,(b) do canal, calcula o filtro puramente espacial em trans-
missao que maximiza a poténcia recebida e envia a ERB uma versao quanti-
ficada desse filtro 6timo. O filtro étimo que maximiza a poténcia recebida é
o filtro casado com o canal. A grande vantagem desta técnica é que a ERB
pode compensar as fases do canal direto, anulando completamente o desvaneci-
mento. Dito de outra maneira, essa técnica permite somar os coeficientes h,,(b)
em poteéncia, recuperando assim toda a poténcia de sinal presente no canal,

isto ¢, o canal equivalente vale h(b) = \/ Z%:l }hm(b) ‘2. Esta técnica é equiva-
lente ao beamforming classico (filtro espacial em transmissao) realizado a cada
instante e, na literatura, ela é considerada abusivamente como uma técnica de
diversidade.

O uso de um canal de realimentagao apresenta, contudo, algumas limitagoes. Em
primeiro lugar, a ERB deve transmitir uma seqiiéncia de treinamento em cada antena
para que o movel seja capaz de estimar cada um dos canais. Isso reduz a taxa do
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canal direto, o que é contrario ao objetivo que se busca, isto é, o aumento da taxa,
principalmente do canal direto. O canal de realimentacao leva também a uma perda
de taxa do canal reverso, que deve transmitir as informacoes relativas ao canal direto
a ERB. Entretanto, o maior inconveniente do canal de realimentagao é o atraso exis-
tente entre a estimacao do canal pelo mével e sua utilizacao pela ERB. Esse atraso
torna essa abordagem pouco robusta na pratica pois é bem provavel que a estimacao
do canal esteja obsoleta no momento de sua utilizagao pela ERB. De fato, basta o
deslocamento de uma fracao de comprimento de onda para que as fases dos canais
variem significativamente, resultando numa condicao de desvanecimento completa-
mente diferente. Assim, como mostrado em [49], a diversidade de transmissdao em
malha fechada s6 leva a melhores desempenhos que a diversidade de transmissao em
malha aberta quando a velocidade do movel é baixa.

As técnicas classicas de diversidade espacial exigem que as antenas estejam su-
ficientemente afastadas para que sua correlacao seja desprezivel. Isto leva a uma
radiacao omnidirecional da poténcia, pois essas técnicas nao tentam maximizar a
poténcia recebida pelo usuario desejado nem levam em conta a interferéncia gerada
por esse sinal nos outros usuarios da mesma célula ou em outras células do sistema.
O beamforming em transmissao, por outro lado, leva em conta essas interferéncias e
o direcionamento da poténcia na direcao do usuario desejado.

2.4 Estratégias de Beamforming em Transmissao
(BT)

O fato de se utilizar um arranjo de antenas para beamforming pressupoe, dentre
outros, que existem direcoes de propagacgao privilegiadas no canal. O objetivo do
beamforming é, entao, focalizar a poténcia do sinal desejado nessas diregoes privilegi-
adas a fim de que o terminal movel receba a maior parte possivel da poténcia trans-
mitida e que essa transmissao interfira o menos possivel nos outros terminais. Essas
direcoes de propagacao privilegiadas podem ser diregoes “fisicas”, ou seja, angulos
medidos a partir de uma referéncia situada na antena. Elas podem também ser
direcoes num espaco transformado dos sinais das antenas.

As técnicas de beamforming pressupoem uma forte correlacao entre as antenas, o
que normalmente implica em antenas proximas. Supomos ainda que a freqiiéncia da
portadora é muito maior que a banda ocupada pela transmissao, ou seja, os sinais
considerados sao sinais de banda estreita. A hipdtese banda estreita significa que os
canais das diferentes antenas carregam o mesmo simbolo.

Nesta secao, descrevemos as técnicas de beamforming em transmissao que respei-
tam as hipoteses enunciadas acima e que tém como objetivo focalizar a poténcia de
transmissao na diregao do mével desejado e/ou minimizar a interferéncia gerada na
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:cl(b,n)

zp(b,n)

Figura 2.2: Processamento puramente espacial em transmissao, utilizado pelas
técnicas de beamforming em transmissao.

direcao dos outros usuarios, chamada de poluicao. Essas técnicas sao baseadas no
uso de um filtro puramente espacial em transmissao, como mostra a figura 2.2.

Dentre essas técnicas de beamforming em transmissao, pode-se distinguir duas
abordagens:

e Emissao dirigida — nessa abordagem, o objetivo é focalizar ao maximo a
poténcia de transmissao na direcao do usudrio desejado. Dessa maneira, a
poteéncia de transmissao é utilizada da melhor maneira possivel para se realizar
a comunicacao com o moével. Essa é uma abordagem monousudrio, pois sé leva
em consideracao o usuario desejado.

e Reducao da poluigao — é uma abordagem multiusuario que leva em conta
também a presenca de outros usudrios no sistema. Além de focalizar a poténcia
na direcao do usuario desejado, essa abordagem tenta também minimizar a
poluicao gerada na dire¢ao dos outros usuarios e no ambiente de maneira geral.

As estratégias de beamforming em transmissao necessitam conhecer informacoes
do canal direto para poder dirigir a transmissao para os usuarios desejados ou evitar
poluir os outros usuarios. Em relacao as informacoes necessarias a ERB para realizar
o beamforming, pode-se classificar essas estratégias em dois grupos:

e Estratégias baseadas em Direcao de chegada, Direction of Arrival (DOA) em
inglés: essas estratégias utilizam diretamente as informagoes de DOA dos méveis
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para conformar os diagramas de radiacao da ERB. O principal inconveniente
dessas estratégias é que a estimagao de DOA é uma tarefa computacionalmente
pesada e pouco robusta.

e Estratégias bascadas na Matriz de Covariancia Espacial (MCE): essas es-
tratégias utilizam as matrizes de covariancia do canal direto para conformar os
diagramas de radiagao da ERB. As MCEs contém informagoes sobre as diregoes
dos moveis de forma implicita. Além disso, elas também contém outras in-
formagoes sobre a propagacao como, por exemplo, a atenuacao média de cada
percurso.

A seguir, consideramos apenas as estratégias baseadas na MCE, pois as técnicas
de estimacao de DOA sao complexas e pouco robustas. Além do que, as MCE contém
mais informacoes sobre o canal de propagacao do que o DOA.

Entretanto, independente da estratégia utilizada, a ERB deve ter acesso a in-
formacoes do canal direto antes de transmitir, o que é um ponto delicado das técnicas
de beamforming em transmissao. As Unicas maneiras possiveis para que a ERB tenha
acesso a essas informacoes € a existéncia de um canal de realimentacao ou a estimacao
dessas informagoes a partir do canal reverso. As duas solucoes serao detalhadas a
seguir.

2.4.1 Beamforming com realimentacao

A idéia de se utilizar um canal de realimentacao para realizar o beamforming em
transmissao data de meados da década de 90, com o trabalho de Gerlach e Paulraj [17].
A técnica proposta em [17] consiste de trés etapas: a transmissao de sinais pilotos
por cada antena da ERB, a estimacao do canal direto pelo mével e o retorno dessa
informacao a ERB através do canal reverso. A ERB utiliza, entao, essas informacoes
para calcular os coeficientes do filtro puramente espacial em transmissao num contexto
multiusuario.

Os inconvenientes do uso de um canal de realimentacao para o beamforming sao
0os mesmo que para a diversidade de transmissao, ou seja, a reducao da taxa tanto
do canal direto como do canal reverso e, principalmente, o atraso existente entre a
estimacao e a utilizacao do canal direto. Esse atraso torna a estimativa do canal
direto inutilizavel na ERB em condicoes nao estacionarias.

Com o objetivo de reduzir a taxa necessaria para a realimentagao, [18] propoe
uma técnica de beamforming multiusuario baseada na MCE do canal direto e nao
na resposta espacial instantanea do canal direto. O autor reivindica que isso reduz
a taxa do canal de realimentagao de 10 a 1 000 vezes. Contudo, ainda se mantém
o inconveniente da reducao da taxa ttil do canal direto, o que motivou a busca por
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técnicas de estimacao de informagoes do enlace direto a partir do enlace reverso, como
descrito na préxima secao.

2.4.2 Beamforming sem realimentacao

Dados os problemas intrinsecos a utilizacao de um canal de realimentacao, outras
técnicas foram propostas na literatura para se estimar as informacoes do canal direto a
partir do enlace reverso. Podem-se distinguir dois casos: aquele em que a transmissao
se faz no modo TDD (Time Division Duplex) e outro em que esta se faz no modo
FDD (Frequency Division Duplex).

Tratemos primeiro do caso TDD. Neste caso, a duplexagem se faz no tempo,
ou seja, tanto o enlace reverso quanto o enlace direto utilizam a mesma freqiiéncia
portadora, porém a transmissao em cada direcao se faz de forma alternada. Por
conseguinte, como os canais reverso e direto sao reciprocos, pode-se usar a estimacao
do canal reverso como uma estimativa do canal direto. Além disso, como ambos os
enlaces utilizam a mesma freqiiéncia portadora, as fases sao conservadas e pode-se
ter acesso a resposta espacial do canal direto. Isto torna possivel o uso de técnicas
para combater o desvanecimento, como, por exemplo, a técnica TxAA, uma vez que
as fases do canal sao conhecidas. Por outro lado, como mostrado em [4], mesmo para
velocidades baixas, o tempo de duplexagem ¢é superior ao tempo de coeréncia do canal.
Isto implica que o tempo entre a estimacao do canal no enlace reverso e sua utilizacao
no enlace direto é suficiente para que as fases tenham variado significativamente.

A solucgao para o problema do atraso entre a estimacao e o uso do canal é utilizar
as estatisticas de ordem dois do canal ao invés das de ordem um, ou seja, utilizar a
MCE ao invés da resposta espacial instantanea do canal direto. Neste caso, a MCE
do canal direto é idéntica aquela do canal reverso e pode ser estimada a partir do
enlace reverso.

O modo FDD apresenta uma dificuldade adicional. Neste modo, a duplexagem
se faz em freqiiéncia e, normalmente, a separacao em freqiiéncia dos enlaces direto
e reverso € superior a freqiiéncia de coeréncia. Entao, a abordagem instantanea
baseada na resposta espacial do canal direto nao se aplica e deve-se utilizar técnicas
baseadas na MCE do canal direto. Entretanto, existe um problema suplementar neste
caso. Como as freqiiéncias do enlace reverso e do direto sao diferentes, a resposta do
arranjo de antenas é diferente para cada um dos enlaces. Isto implica numa MCE do
canal direto diferente daquela do canal reverso. Contudo, elas ainda compartilham os
mesmos percursos de propagacao e pode-se, entao, transpor a MCE do canal reverso
para se obter a MCE do canal direto. Dentre as técnicas existentes para efetuar esta
transposi¢ao, podemos citar:

e Estimacao de DOA [7, 55| — esta técnica utiliza a MCE do canal reverso
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para estimar os DOAs 6, e as atenuagoes y; de cada percurso do canal. Essas
informacoes podem ser diretamente utilizadas para realizar a conformacao do
diagrama de radiacao em transmissao ou para compor uma estimacao da MCE
do canal direto [7]. O principal inconveniente desta técnica é que, normalmente,
0s percursos nao sao concentrados no dominio angular, mas apresentam uma
dispersao, chamada de espalhamento angular. O trabalho [55] propde uma
extensao dessa técnica considerando o espalhamento angular dos percursos. A
construcao da MCE do canal direto é feita a partir das estimacoes de DOA, da
atenuacao e também do espalhamento angular de cada percurso.

Transposicao em freqiiéncia [7, 6, 5, 31] — esta técnica se baseia no fato de
que a MCE do canal reverso e a do canal direto se diferem apenas pelos vetores
direcionais. A transposicao em freqiiéncia se faz entao pela transformacao do
vetor direcional na freqiiéncia do enlace reverso em seu equivalente na frequiéncia
do enlace direto. A existéncia de tal transformacao é ligada a teoria da amos-
tragem no dominio espacial, como mostra [5]. Asté também propoe, em [5], a
utilizacao de uma transformacao linear que minimiza o erro quadratico médio
entre o vetor direcional do canal direto e sua estimacao a partir do enlace re-
Verso.

Mesmo se o erro entre a verdadeira MCE do canal direto e sua estimacao pela
transposicao em freqiiéncia é muito reduzido, a transposicao tende a modificar a
estrutura da matriz de covariancia. Assim, para um arranjo linear, por exemplo,
a transformacao leva a uma matriz cuja estrutura nao ¢ mais Toeplitz [25].
Desta maneira, a utilizacao da MCE transposta para realizagao do beamforming
modifica a posicao dos nulos do diagrama de radiacao em relacao aqueles da
verdadeira MCE do canal direto. Por isso, as estratégias de beamforming que
utilizam esses nulos para reducao da poluicao sao afetadas por essa transposicao.

Método APS (Azimuthal Power Spectrum) [26, 25] — baseado no Capon’s
beamformer [10], essa técnica consiste na estimacao do espectro de poténcia
azimutal utilizando-se a MCE do canal reverso e na realizacao da operagao
inversa, desta vez utilizando-se a freqiiéncia do enlace direto, para se obter uma
estimativa da MCE do canal direto. Para uma descricao mais detalhada desta
técnica, veja [26].

Método baseado na transformada de Fourier [22] — essa técnica é baseada
na expansao em série de Fourier da MCE do canal direto e reverso, de tal
modo que os coeficientes da série de Fourier sao calculados a partir da MCE
do canal reverso e sao entao utilizado para fabricar a MCE do canal direto.
Um inconveniente desta técnica é que a qualidade da transposicao depende
da posicao de cada elemento da MCE. Por exemplo, no caso de um arranjo
linear, os elementos mais préximos a diagonal sao melhor transpostos e os mais
distantes da diagonal apresentam uma maior discordancia em relacao ao valor
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esperado, tanto em médulo como em fase [27].

Dado que o tema principal desta tese nao é a transposicao das matrizes MCE,
no restante deste trabalho, consideraremos que a MCE do canal direto é conhecida
na ERB. Apresentaremos, a seguir, as técnicas de beamforming em transmissao mo-
nousuario e multiusuario.

2.5 Técnicas de BT monousuario

O objetivo principal do processamento de sinais aplicado aos sistemas de comu-
nicagao digital é a reducao da taxa de erro de bits (BER, do inglés Bit Error Rate)
para uma poténcia de transmissao fixa ou, de maneira equivalente, a diminuicao da
poténcia de transmissao para uma BER fixa. Uma vez que a obtencao da BER passa
por uma funcao nao-linear cuja manipulagao matematica é relativamente complexa,
pode-se utilizar a SNR como critério de desempenho alternativo, dada a relacao exis-
tente entre SNR e BER. O processamento de sinais aplicado ao arranjo de antenas
tem, entao, como objetivo a maximizagao da SNR para uma poténcia de transmissao
fixa ou a minimizacao da poténcia de transmissao para uma SNR fixa.

2.5.1 Modelo de sinal

Consideramos aqui o enlace direto de uma célula de um sistema de comunicacao
celular. A ERB utiliza um arranjo composto de M antenas e o usudrio mével (UM)
possui apenas uma antena. Consideramos a transmissao para um unico usuario,
supondo que a técnica de multiplo acesso utilizada garante que nao ha interferéncia
entre os usudrios, isto é, nao hé interferéncia co-canal. Além disso, consideramos que
o sinal é transmitido em blocos de tamanho Npg, sendo a variacao do canal desprezivel
durante o tempo de um bloco. Porém, o canal pode variar de um bloco a outro, o que
caracteriza um canal de desvanecimento por blocos (block-fading channel, em inglés).
Este modelo é suficientemente geral para representar a maioria dos casos praticos.
Para tanto, basta ajustar o tamanho do bloco e o tipo de variacao do canal de um
bloco a outro. Além disso, esse modelo é bem adaptado a transmissao por pacotes, o
que parece ser uma tendéncia para a quarta geracao (4G) de sistemas celulares [15].

A partir das figuras 2.1 e 2.2, podemos escrever o modelo monousuario entre o
sinal transmitido s(b,n) e o sinal recebido pelo usuario y(b,n), onde b representa o
indice do bloco e n o indice temporal dentro de um bloco. Supomos ainda que o canal
de transmissao é plano em freqiiéncia, o que quer dizer que o canal entre cada antena
da ERB e a antena do mdvel é representada por um coeficiente complexo h,,(b).
O caso de canais seletivos em freqiiéncia é tratado na secao 3.5.1.
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O sinal na saida da m-ésima antena é dado por
l’m(b, n) = w:(ns(bv n) ’ (21)

onde w,, sao os coeficientes do filtro puramente espacial responsavel pelo beamforming
em transmissao. O sinal recebido pelo moével, apds o canal, se escreve como

Z P (b)) (b, m) + v(b,n) | (2.2)

onde h,,(b) é o coeficiente complexo que liga a antena m do arranjo a antena do UM
e v(b,n) é a amostra de ruido gaussiano branco aditivo presente na antena do UM.

Combinando as equacgoes (2.1) e (2.2), pode-se escrever o sinal recebido pelo mével

(th ) (b,n) + v(b,n) , (2.3)

onde o termo entre parénteses ¢ o ganho do canal equivalente entre a ERB e o UM.
Este termo pode se expresso de forma vetorial como um produto escalar, resultando
em

y(b,n) = w'h(b)s(b,n) + v(b,n) (2.4)
T
com os vetores coluna w e h(b) definidos por w = |w; wy -+ wy | eh(b) =
T
[hl(b) ho(b) -+ hM(b)] . Consideramos ainda que o filtro w é normalizado,

isto é, HWH =1.
Notando que o primeiro termo da equagao (2.4) corresponde ao sinal til e que o

segundo termo corresponde ao ruido, pode-se escrever a poténcia média do sinal til
recebido durante o bloco b como
h(b)}
(2.5)

— wih(b) E{s(b, n)s* (b, n)} h(h)?w .

P(b) = E{th(b)s(b, n)s*(b, n)h(b)"w

Suponha ainda, sem perda de generalidade, que os simbolos s(b,n) possuem uma
poténcia Prx. Assim, E{s(b, n)s*(b, n)} = Prx e a equagao (2.5) pode ser escrita da

seguinte maneira

P(b) = Prx wh(b)h(b)'w = Prx w/R(b)w | (2.6)



2.5. Técnicas de BT monousuédrio 19

onde R(b) é a matriz de covariancia espacial (MCE) instantanea do canal direto,
dada por R(b) = h(b)h(b)". Essa matriz é denominada instantanea pois ela é apenas
formada pelo canal espacial do bloco b. E importante notar que, para cada bloco b, o
canal h(b) pode estar numa condigao de desvanecimento diferente, ou seja, ele pode
estar numa condicao de desvanecimento profundo ou numa condicao que favoreca a
transmissao do sinal. Logo, a poténcia de sinal 1til recebida pelo mével também varia
de um bloco a outro.

A SNR resultante no mével durante o bloco b é dada por

wHR(b)w

2 Y
UV

SNR(b) = v(b) = Prx (2.7)

onde 02 é a poténcia do ruido v(b, n), suposto estacionario. Esta é uma caracteristica
do caso monousuario, no qual o termo de ruido é composto apenas pelo ruido térmico.
J& no caso multiusuario, o ruido é também constituido da interferéncia multiusuario.
Este caso é apresentado na secao 2.7.1.1.

2.5.2 Maximizacao da SNR

Considere a SNR instantanea dada pela equacao (2.7). Podemos enunciar o
critério de maximizacao da SNR (média) sujeito a uma poténcia de transmissao fixa
como

max SNR =~ = E{V(b)} = Prx @ , (2.8)

s.a. HWH2 =1

onde Prx é a poténcia de transmissao e a esperanca é realizada sobre os diferentes
blocos b pois o canal varia de um bloco a outro, o que induz a variacao da SNR de
um bloco a outro. A matriz de covariancia espacial média é chamada de R e é dada
por

R = E{R(b)} . (2.9)

Introduzindo o multiplicador de Lagrange A, obtemos a seguinte funcao custo, a
ser minimizada R
w"'Rw
JSNR-mono = rx B - )\<WHW - 1> . (210)
o

v

Para se obter o ponto 6timo de (2.10), primeiramente anulamos a deriva da fungao
custo em relagao ao vetor w

aJSNR—mono PTX
o =2 - Rw — 2\w =0 . (2.11)
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A equagao (2.11) mostra que o filtro 6timo wp; ¢ autovetor de % R e o autovalor
associado vale \. Contudo, deve-se ainda saber qual autovetor escolher dentre todos
os autovetores possiveis.

Para isso, multiplica-se (2.11) & esquerda por w, obtendo-se

WHRW . PTX

2H H2 = wiRw =7 . (2.12)

A = Prx

Observamos entao que A representa a SNR, que queremos maximizar. Logo, deve-
se escolher o autovetor associado ao maximo autovalor de maneira a maximizar -.
Finalmente, o valor da SNR méaxima é dado por

SNRyax = Prx —2— 2 (2.13)

onde Wy, € autovetor de R, associado ao maximo autovalor Ayax. Além disso, Wept
é normalizado a 1, para que a restricao seja verificada.

2.5.3 Inconveniente

Num contexto radio-movel, devido a existéncia do desvanecimento, o beamfor-
ming segundo o critério de maximizagao da SNR apresenta o inconveniente de se
interessar apenas as médias, ou seja, poténcia média de sinal e poténcia média de
ruido, e nao as variagoes temporais dessas quantidades. Isso ocorre pois utilizamos a
matriz de covariancia R, que traduz o comportamento médio do canal, nao trazendo
informagao alguma sobre a variagdo da poténcia P(b). A BER, entretanto, é extre-
mamente sensivel as variagoes de poténcia, devido a sua relacao com a SNR, dada por

BER = Q(\/ SNR), sendo a funcao Q(-) nao-linear e, mais especificamente, convexa.

Por exemplo, suponha que a poténcia, e portanto a SNR, média é tal que a BER
seria de 1073 no caso em que a poténcia instantanea P(b) seria constante e igual a
média. Bastaria que a poténcia instantanea variasse um pouco em torno da média
para que, por um certo periodo, a poténcia instantanea fosse inferior a média. Durante
esses periodos, a BER instantanea estaria bem acima de 1072, o que faria com que a
BER média aumentasse consideravelmente pois as altas BERs iriam dominar a média.
Contudo, a degradagao resultante depende fortemente da distribuigao especifica da
poténcia.
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2.5.4 Interpretacao dos resultados

Para melhor compreender o funcionamento do beamforming baseado na maxi-
mizagao da SNR, tomemos um exemplo simples. Suponha que o canal que liga a
ERB ao terminal movel seja composto de percursos discretos, ou seja, a propagacao
ocorre por direcoes bem precisas a partir da ERB. Suponha ainda, sem perda de
generalidade, que o niimero de percursos é igual ao nimero de antenas do arranjo. A
solucao que maximiza a SNR consiste em transmitir na dire¢ao de todos os percursos
com ganhos préprios a configuracao especifica do canal, dada pelo angulo e atenuagao
de cada percurso. E importante observar que a maximizacao da SNR leva a utilizacao
de todos os percursos existentes para transmissao do sinal desejado, sendo o nivel de
poténcia transmitida na direcao de cada um desses percursos funcao da atenuacao de
cada percurso.

Num ambiente radio-movel, a despeito do fato de que cada um dos percursos apre-
senta uma atenuacao média, o ganho instantaneo de cada percurso é um coeficiente
complexo que varia de bloco em bloco. A lei de variagao desses coeficientes depende
do ambiente especifico e das caracteristicas da transmissao. Contudo, de maneira
geral, pode-se considerar que o coeficiente de cada percurso varia independentemente
e que a variacao da fase de cada percurso é relativamente rapida, devido ao movi-
mento relativo entre o mével e a ERB. Essas variacoes dos coeficientes sao a origem
do desvanecimento.

O beamforming baseado na maximizacao da SNR e utilizando um filtro puramente
espacial em transmissao nao pode combater o desvanecimento pois a diversidade
espacial do canal nao é explorada. Essa observacao nos levou a idéia de se utilizar
varios filtros puramente espaciais a fim de criar antenas virtuais descorrelacionadas,
de modo que a diversidade do canal possa ser explorada através de uma técnica de
diversidade de transmissao qualquer. Essa idéia é detalhada na secao seguinte.

2.6 Conciliando DT e BT — o conceito de antenas
virtuais

Na se¢ao anterior, apresentamos o beamforming baseado na maximizacao da SNR
aplicado a um filtro puramente espacial. No que concerne a diversidade, mostramos
que esta técnica nao explora a diversidade espacial presente no canal multi-percursos.

Com o objetivo de conciliar a diversidade de transmissao e o beamforming em
transmissao, propomos o uso de um precoder ao invés de um filtro puramente espa-
cial. Esse precoder pode ser visto como uma extensao do filtro puramente espacial.
A idéia fundamental é a utilizacao de varios filtros puramente espaciais para realizar
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o beamforming em transmissao, cujas entradas sao consideradas como sendo ante-
nas virtuais. O arranjo de antenas virtuais é entao explorado por uma técnica de
diversidade de transmissao para aproveitar a diversidade espacial criada pelos dife-
rentes filtros espaciais. Na auséncia de outro termo, cada um desses filtros puramente
espaciais sera denominado uma camada do precoder.

A figura 2.3 mostra a estrutura proposta, composta por um precoder w e uma
técnica de diversidade de transmissao. O precoder é formado por L camadas w(l) e
transforma as M antenas reais em L antenas virtuais. A técnica de diversidade de
transmissao, por sua vez, transforma o sinal s(b, n) em L sinais “codificados” $1(b,n) a
$1(b,n) que serdo transmitidos utilizando-se as L antenas virtuais. Os sinais virtuais
$1(b,n) a $.(b,n) sdo obtidos a partir do sinal s(b,n) de uma maneira especifica a
cada técnica de diversidade de transmissao empregada como, por exemplo, DTD (De-
lay Transmit Diversity), STBC (Space-Time Block Codes) ou, mais especificamente,
Alamouti.

Para melhor entender a funcao do precoder, considere dois casos extremos, respec-
tivamente, um precoder diagonal e um precoder composto de apenas uma camada. O
precoder diagonal somente possui os elementos w;(l) diferentes de zero. Logo, cada
antena virtual é ligada a apenas uma antena real e o precoder apenas escala os sinais
virtuais $;(b,n) antes de transmiti-los. Este caso corresponde a uma solugao de di-
versidade pura. O outro caso corresponde a uma solugao de beamforming puro pois o
precoder teria apenas uma camada e o arranjo virtual seria formado por apenas uma
antena. O bloco “Diversidade de Transmissao”da figura 2.3 desapareceria e o sinal
s(b,n) seria aplicado diretamente a entrada do filtro puramente espacial.

Interpretacao Fisica Retomemos o exemplo apresentado na secao 2.5.4. Suponha
que o numero de camadas do precoder seja igual ao numero de antenas M. Logo,
tem-se L = M antenas virtuais. Entdo, se cada camada w(l) transmite na diregao
de um tnico percurso do canal e anula a transmissao na direcao de todos os outros
percursos, obtém-se uma situacao na qual as antenas virtuais sao descorrelacionadas,
pois os percursos sao, por si so, descorrelacionados. Neste caso, cada antena virtual
esta associada a um percurso do canal. Note que o precoder deve ser normalizado
para que nao haja aumento da poténcia transmitida.

Logo, a aplicacao de uma técnica de diversidade de transmissao a essas antenas
virtuais é capaz de explorar a diversidade espacial do canal. Observa-se que, neste
caso, obtém-se antenas virtuais descorrelacionadas, o que é perfeito para a diversidade
de transmissao. Entretanto, o canal equivalente entre cada antena virtual e o mével
apresenta um ganho diferente.

Consideremos um outro caso simples para melhor compreender o problema. Su-
ponha que queiramos ter L = 2 antenas virtuais adaptadas o melhor possivel para a
diversidade de transmissao. Uma solucao logica seria escolher duas camadas dentre
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Figura 2.3: Estrutura de transmissao: precoder w aplicado ao arranjo de antenas
na ERB e diversidade de transmissao aplicada as antenas virtuais.
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as M camadas do caso precedente. Assim, ter-se-ia escolhido 2 percursos para trans-
missao, correspondentes as 2 antenas virtuais. As antenas virtuais sao claramente
descorrelacionadas?, mas a poténcia de transmissao nao é necessariamente aprovei-
tada da melhor maneira possivel, pois poderiamos ter escolhido os dois percursos de
menor ganho. Ou seja, para uma dada poténcia de transmissao, a poténcia média
recebida pelo mével seria inferior aquela obtida pelo uso do beamforming puramente
espacial. E desejavel, entao, utilizar os percursos de forma a se aproveitar ao maximo
a poténcia de transmissao, maximizando a diversidade fornecida pelas antenas virtu-
ais.

Uma outra solugao seria a utilizacao dos autovetores do canal como precoder.
Para maximizar a poténcia recebida pelo movel, deveriamos escolher os autovetores
associados aos dois maiores autovalores. Suponha que a camada w(1) é proporcional
ao maximo autovetor e w(2) é proporcional ao segundo maior autovetor. Mais uma
vez, as antenas virtuais assim obtidas sao descorrelacionadas e cada canal apresenta
necessariamente um ganho diferente, dado pelo autovalor correspondente.

Os dois exemplos apresentados colocam em evidéncia duas questoes:

1. para camadas w(l) dadas, qual é a alocacao étima de poténcia entre as cama-
das ?

2. qual é o precoder 6timo para um canal qualquer e para valores arbitrarios de L
eM?

Essas questoes sao estudadas no capitulo 3, onde dois critérios para se obter o
precoder 6timo no caso monousuario sao propostos: um baseado na minimizacao
da variancia da poténcia recebida pelo UM e o outro diretamente baseado na mini-
mizacao da BER.

2.7 Técnicas de BT multiusuario

Contrariamente as técnicas monousuario, as técnicas de beamforming multiusuario
consideram a presenca de varios usuarios compartilhando os mesmos recursos, tipi-
camente tempo, freqiiéncia e cédigo (no caso dos sistemas CDMA - Code Division
Multiple Access). Esses usudrios podem estar na mesma célula e se interferirem (in-
terferéncia inter-celular) como podem também estar localizados em células diferentes,
cada um deles interferindo nas células vizinhas (interferéncia inter-celular).

O arranjo de antenas na ERB pode ser utilizado neste contexto para reduzir a in-
terferéncia inter-celular ou para anular fortemente a interferéncia intra-celular. Neste
ultimo caso, o funcionamento é semelhante ao de uma técnica de acesso multiplo cujo

2Pois supusemos que os percursos sio descorrelacionados.
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recurso compartilhado é o espaco. Essa técnica é entao denominada Space Division
Multiple Access (SDMA), ou miltiplo acesso por divisao de espaco em portugués.

Ambas as estratégias conduzem a um aumento da capacidade do sistema celular
por meios diferentes e se aplicam a técnicas de multiplo acesso diferentes, como
detalhado abaixo.

Reducgao da interferéncia entre usuarios: A idéia por trdas da reducao da in-
terferéncia entre usuarios é a utilizacao de um arranjo de antenas para diminuir a
distancia de reuso nos sistemas TDMA (Time Division Multiple Access) e FDMA
(Frequency Division Multiple Access). Gragas a reducao da interferéncia inter-celular
através da reducao da poluicao gerada em cada célula, é possivel reduzir o tamanho do
cluster. Assim, a faixa de freqiiéncia disponivel por célula aumenta, conduzindo a um
aumento do nimero de canais por célula e, finalmente, a um aumento da capacidade
do sistema.

Sendo a reducao da interferéncia o fator mais importante nesse contexto, os ganhos
mais significativos sao obtidos pela anulacao completa da poluicao na direcao dos
moveis das células vizinhas. Logo, esses ganhos sao mais pronunciados quando o
sistema apresenta apenas alguns interferentes dominantes.

Nos sistemas CDMA, por outro lado, os usudrios sao separados no dominio de
cédigos e, normalmente, a distancia de reuso de freqiiéncias ja é de 1. Ou seja,
todas as células ja utilizam todos os codigos disponiveis. Neste caso, a poténcia de
transmissao maxima se torna o fator limitante do niimero de usudrios por célula, pois
a poténcia de transmissao é o recurso compartilhado pelos usuarios.

Neste contexto, o uso de um arranjo de antenas para realizar uma emissao dirigida
e a conseqiiente reducao da poluicao permite servir um maior nimero de usuario por
célula, o que impacta diretamente no aumento da capacidade do sistema.

SDMA: A estratégia SDMA consiste em se utilizar o arranjo na ERB para separar
os usudrios co-canal no dominio espacial (dominio azimutal). Assim, a ERB serve
mais de um usuario no mesmo canal, o que aumenta a capacidade do sistema e a
eficiéncia espectral.

Os usuéarios podem compartilhar do mesmo canal para comunicar com a ERB se
o beamforming em transmissao garantir uma qualidade de sinal suficiente para todos
estes. A relagao sinal-interferéncia (SIR, do inglés Signal-to-Interference Ratio) sem o
uso do arranjo na ERB seria muito ruim pois a poténcia de sinal 1til e de interferéncia
seriam préximas. Por outro lado, se a interferéncia é dominada por um pequeno
nimero de usudrios (os usudrios co-canal), o arranjo de antenas é capaz de anular
essa interferéncia pela reducao da poluicao gerada. Assim, o numero de usuarios
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co-canal deve ser relativamente baixo para que a qualidade de enlace desejada seja
obtida.

Um ponto critico na estratégia SDMA é a separabilidade espacial dos usuéarios,
ou seja, os usuarios co-canal devem estar separados no dominio espacial, visto da
ERB. Isto implica uma alocacao de recursos modificada de modo a levar em conta
a dimensao espacial. Por exemplo, se dois usuarios nao sao separaveis no dominio
espacial, a ERB deve entao alocar a cada um deles um canal diferente. Se, por outro
lado, dois usuarios sao separaveis no dominio espacial, a ERB deve alocar o mesmo
canal a ambos e deixar ao beamforming a tarefa de separa-los.

2.7.1 Minimizacao da Poténcia de Transmissao - Controle de
Poténcia na ERB

Qualquer que seja o sistema utilizado, TDMA, FDMA ou CDMA, a poténcia
de transmissao na ERB é um recurso compartilhado por todos os usudrios de uma
mesma célula. A idéia de servir o maior nimero possivel de usuarios com uma dada
poténcia estd na base do aumento de capacidade prometido pelo uso de um arranjo
de antenas. Dito de outra maneira, devemos minimizar a poténcia de transmissao
para um dado nimero de usuarios e uma dada qualidade minima de enlace.

O ajuste da poténcia de transmissao é uma tarefa realizada pelo controle de
poténcia na ERB. O controle de poténcia tem por objetivo a alocacao da poténcia de
transmissao entre os usudrios ativos na célula a fim de garantir a qualidade de enlace
requerida por cada usudrio com a minima poténcia de transmissao possivel.

O uso de um arranjo de antenas reduz a interferéncia entre os usuarios co-canal,
melhorando assim a qualidade de cada enlace. Logo, a utilizagao conjunta de um
arranjo de antenas e do controle de poténcia garante a qualidade de enlace requerida
com uma menor poténcia de transmissao. Observa-se entao a sinergia existente entre o
beamforming em transmissao e o controle de poténcia na ERB no sentido de minimizar
a poténcia de transmissao para uma dada qualidade de enlace.

2.7.1.1 Modelo de sinal

Como anteriormente, consideramos o canal direto de um sistema de comunicacao
radio-mével, no qual a ERB é equipada de um arranjo de M antenas e o UM possui
uma tnica antena. A transmissao € feita por blocos de tamanho Npg e o canal somente
varia de um bloco a outro, permanecendo fixo no interior do bloco. Além disso,
supomos que o canal seja plano em freqiiéncia. A secao 4.2 apresenta uma extensao
deste modelo ao caso de canais seletivos em freqiiéncia.
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Nesta se¢ao consideramos a comunicagao com U usudrios. A transmissao para
cada usuario u é feita utilizando um filtro puramente espacial w,,. Consideramos que
os filtros de transmissao sao normalizados, ku H = 1, e que a poténcia de transmissao
p. do usudario u é ajustada pelo controle de poténcia. De forma analoga ao caso
monousudrio, o sinal transmitido para o u-ésimo usuario é denominado por s, (b, n)
e o canal espacial entre a ERB e o usudrio u é denominado h,(b). Desta maneira, o
sinal recebido pelo usudrio u devido & transmissao para o usuério i é dado por [ver
equagao (2.2)]

Yimsu(by 1) = /Diw; hy (b)si(b,n) + v, (b,n) (2.14)
T
com os vetores coluna w; e h,(b) definidos como w; = [wi,l Wio o Wi | €
T
h,(b) = | hu1(b) hyua(b) --- th(b)] . Também utilizamos o indice u para o

ruido v, (b, n), com o objetivo de enfatizar que este é o ruido presente no receptor do
usuario u.

De maneira andloga a equacao (2.6), podemos escrever a poténcia tutil recebida
pelo usuario u como

Py(b) = puwy Ry (D)W, , (2.15)

onde R, (b) é a matriz de covariancia espacial (MCE) instantanea do canal direto do
usudrio u, dada por R, (b) = h,(b)h,(b)".

A interferéncia (também chamada de polui¢do) gerada no usudrio u devido a
transmissao do sinal do usuario 7 é dada por

Finalmente, a relacao sinal-interferéncia-mais-ruido (SINR, do inglés Signal-to-
Interference-plus-Noise Ratio) vista pelo usudrio u vale

E< P,(b) H
SINR, = 7, = { } __ W RaWe (2.17)

U
B Tou(b) 4oz APV Rt ol
= zgu

=1

onde as esperancgas atuam sobre os blocos b, R, = E{Ru(b)} ¢ a MCE (média) do

canal direto do usudrio v e 02 é a poténcia de ruido presente no receptor mével,

considerada igual para todos os usudrios.
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2.7.2 Restricoes de SINR

O problema do beamforming multiusuario em transmissao se coloca como a mi-
nimizacao da poténcia transmitida sujeito a restricao de que os SINR,, sejam iguais
aos SINRs alvos (, dados. Esse problema ja foi tratado de forma desacoplada do
controle de poténcia em [55, 25|, onde, primeiramente, os filtros espaciais sao obtidos
e entao o controle de poténcia é aplicado para se obter as poténcias de transmissao de
modo que as restrigoes sejam verificadas. Por outro lado, solugoes para o problema
baseadas numa abordagem conjunta foram propostas em [39, 13, 40, 9].

De forma independente, também propusemos um algoritmo iterativo para obter a
solucao do problema conjunto de beamforming em transmissao e controle de poténcia
durante o meu mestrado [53], onde também propusemos uma versao rapida deste
algoritmo. A seguir, recapitulamos a formulacao do problema conjunto e os algoritmos
propostos em [54] e apresentamos uma demonstracao de convergéncia do algoritmo
rapido, o que é uma contribuicao deste trabalho de doutorado.

Recordando a equagao (2.17), o critério a ser otimizado se escreve

U
min = Y py

u=1

sa. powyRawu ol Yy
ElpiwiHRuwﬁog ; (2.18)
=1
U

u=1

onde P,.. é a poténcia maxima de transmissao e ¢ é uma constante de proporci-
onalidade que varia entre 0 e 1. Normalmente, se os alvos podem ser respeitados
com a poténcia maxima dada, entao ¢ = 1. Por outro lado, se os alvos nao po-
dem ser respeitados com tal poténcia méaxima, ¢ assume valores inferiores a 1 a fim
de que a poténcia maxima seja respeitada, resultando entretanto numa degradacao
proporcional das SINR dos diferentes usuarios.

Antes de escrever a funcao custo associada ao critério enunciado anteriormente,
podemos reescrever as restricoes de SINR da seguinte maneira

U

R,
quf—C Wy — ¢ E piw{ R,w;+o, | =0 Vu. (2.19)
v i=1
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Introduzindo os multiplicadores de Lagrange Y, associados as restricoes dadas
pela equagao (2.19), podemos escrever a seguinte fungao custo

U
H
']SINR—multi = E PuW, Wy —
u=1

U R U
Z Xu puwfg—uwu —c ZpiwiHRuwi + 0?2 . (2.20)
u=1 u i=1

onde o termo wiw,, for introduzindo ao somatério para facilitar o desenvolvimento
matematico futuro. Este termo nao muda a funcao custo pois ele vale 1, de acordo com
uma das restrigoes. Para simplificar o desenvolvimento matematico, nao levaremos
em conta explicitamente as restrigoes sobre a norma de w, nem sobre a poténcia de
transmissao maxima. Essas duas restrigoes serao consideradas no devido tempo, nao
sendo necessario leva-las em conta neste momento.

Note que a funcao custo (2.20) é uma fungao quadratica dos coeficientes dos filtros
espaciais w,. Portanto, para um dado conjunto de poténcia p,, e de multiplicadores de
Lagrange ., os filtros w, que minimiza JsiNR-muit; S840 obtidos anulando-se a derivada
de JsiNR-muii €m relacao aos filtros w,,, dada por

U

aJ -multi RU
% = 2D, Wy — 2XuPuC—Wu + 2cp,, ZXiRi w, Yu. (2.21)

=1

Igualando-se as derivadas (2.21) a zero, obtemos

U
W, — xu%wu +c Z xiR; | w, =0 Vu. (2.22)

i=1

Com o objetivo de colocar em evidéncia o significado fisico dos multiplicadores
de Lagrange, propomos a seguinte mudanca de varidveis a, = coZy,. A equagao
anterior pode entao ser reescrita como

U

R,

C—Wu £ g R + 0Ty | w, =0 Vu, (2.23)
i=1

onde «,, sao os novos multiplicadores de Lagrange.
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A equagao (2.23) mostra que a diregao dos filtros w, 6timos é dada por uma de-
composicao generalizada em autovalores e autovetores. Em outras palavras, o filtro es-

U

pacial 6timo woP' é autovetor da decomposi¢ao generalizada de %, > R + 02y
2

sendo A\, = a—cu o autovalor correspondente. A norma de w, é dada pela restricao

HWUH = 1. Temos, entretanto, a escolha entre M autovetores possiveis. Veremos

mais adiante que a solugao 6tima é escolher o autovetor associado ao maximo auto-

valor.

A determinacao de cada filtro woP* é entao desacoplada dos outros filtros espa-
ciais. Contudo, a equagao (2.23) para o usudrio u depende dos multiplicadores de
Lagrange «; de todos os outros usuarios. Temos, portanto, um sistema composto
por U decomposicoes generalizadas em autovetores acopladas pelos valores «;. Para
encontrar a solucao deste sistema, proporemos a seguir um procedimento iterativo.

2.7.3 Dualidade enlace reverso e enlace direto

H

. e rearranjando os termos,

Multiplicando-se a equagao (2.23) a esquerda por w
podemos escrever

auwf R, w,

=cC Vu. (2.24)

U
W’lIl,{ Z OéiRi W, + O'g
=1

Verifica-se uma clara analogia entre a equacao (2.24) e a SINR do enlace reverso,
na qual os multiplicadores de Lagrange «,, fazem o papel das poténcias de transmissao
de cada um dos moveis e os filtros w, seriam os filtros de recepcao usados pela ERB.
A equagao (2.24) expressa as restrigoes (2.18) como restrigoes no enlace reverso.

Uma anélise mais profunda da analogia entre o enlace direto e o reverso pode ser
feita igualando-se as restrigoes no enlace direto (2.18) e no enlace reverso (2.24)

H H
o, W, R,wy, PuW,, Rywy,

- — Y . (2.25)
> piwl R, w; + 0}
=1

U
W{L{ Z OéiRi W, + 0'3
=1

1=
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Apbés algumas manipulagoes mateméticas, podemos reescrever (2.25) como

U U
v, ZpiwfRuwi + 0% = py Z awIRw, + p,o? Vu . (2.26)

=1 i=1

Somando-se os termos relativos a todos os usuarios v em ambos os lados da
igualdade, chega-se a

U U U U U U
Z 0y, Zpiwf]Ruwi + 03 oy = Z Pu Z aiwfRiwu + 03 Zpu ) (2.27)
u=1 i=1 u=1 u=1 i=1 u=1

U
Adicionando-se o termo ) ozipiwiH R,;w; a ambos os lados da igualdade, obtém-se
i=1

U

U U U
Z Wl R,W; + 02 Z oy = Z Zpua,-wfRiwu + 0?2 Z Du - (2.28)
u=1

1 =1 u=1 u=1 i=1

E

u

E facil perceber que os dois somatorios duplos sao idénticos e podem ser cancela-
dos, assim como, posteriormente, o termo o2, chegando-se finalmente a

U

U
o= pu. (2.29)
u=1

u=1

Chega-se portanto a uma igualdade entre a poténcia total transmitida pela ERB
no enlace direto e a poténcia total transmitida pelos méveis no enlace reverso. Logo,
minimizar a poténcia de transmissao no enlace direto equivale a minimizar a poténcia
total no enlace reverso, dada pela soma dos multiplicadores de Lagrange «,. A
derivagao deste resultado é crucial para demonstrar a dualidade existente entre o
problema original no enlace direto e o problema transformado no enlace reverso. Esse
resultado mostra que resolver o problema transformado no enlace reverso conduz a
resolucao do problema no enlace direto.

A partir dessa dualidade, podemos retornar a escolha do autovetor como filtro de

transmissao 6timo, ver equacao (2.23). Como o autovalor associado vale A, = =,
u

devemos escolher o autovetor correspondente ao maior autovalor de modo a minimizar
U
. Essa escolha minimiza a soma Y a,, 0 que garante a minimiza¢ao da poténcia
u=1
de transmissao, dada a equivaléncia demonstrada por (2.29).
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2.7.4 Controle de poténcia

J& vimos como determinar os filtros 6timos e que os filtros 6timos relativos ao
problema do enlace direto sao os mesmos que para o problema transformado para o
enlace reverso. Falta determinar as poténcias de transmissao 6timas tanto no enlace
reverso como no enlace direto. Essas poténcias sao tais que, respectivamente, as SINR
alvo do enlace reverso e direto sejam respeitadas.

Enlace reverso Tratemos primeiramente das poténcias do enlace reverso (multipli-
cadores de Lagrange) . Se considerarmos a equagao (2.24) para todos os usudrios,
chega-se a um sistema linear em «,. Para se escrever esse sistema linear de forma

matricial, definimos o vetor de poténcias do enlace reverso a = [al Qg |,
a matriz diagonal D, cujos elementos sao dados por

R,
Ay =w - W Vu (2.30)

e, finalmente, a matriz M, cujo elemento da linha u e coluna 7 vale

wiRw, u#i
V. (2.31)

My, =

)

0 u =1

Desta maneira, o controle de poténcia no enlace reverso é governado pelo seguinte

sistema linear
Da — cMa = co’ly , (2.32)

onde 1y denota um vetor coluna com todos os seus U elementos iguais a 1.

Logo, a solucao para as poténcias no enlace reverso é
~1
a = co? (D - cM) 1y, (2.33)

onde, por ora, suporemos que a matriz (D — cM) ¢ inversivel. Retomaremos essa

suposicao mais adiante.

Enlace direto De forma andloga ao enlace reverso, a equacao de controle de
poténcia no enlace direto é dada pelo sistema linear formado pelas restrigoes (2.20).
Esse sistema linear pode ser expresso de forma matricial por

Dp — cM’p = co’1y (2.34)
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e a solugao para as poténcias no enlace direto é
L
p = co? (D — M ) 1, (2.35)

onde supomos que a matriz (D — cMT) é inversivel.

Note a similaridade existente entre as equagoes (2.33) e (2.35), a unica diferenca
sendo a transposicao da matriz M. Podemos, entao, escrever a relagao seguinte entre
as poténcias no enlace reverso e direto

p=(D-cM") _l(D ~M)a . (2.36)

2.7.5 Existéncia de uma solucgao

A existéncia de uma solugao para o problema descrito pela equacao (2.18) estd
ligada a inversibilidade das matrizes (D — cMT> e (D — cl\/I) . Além disso, para que

a solucao obtida seja valida, é necessario que tanto as poténcias no enlace reverso «,
quanto as poténcias no enlace direto p, sejam todas nao-negativas. Veremos a seguir
que ambas as condicoes estao ligadas a determinacao da constante de proporcionali-
dade c.

Teorema 2.7.1. Para ¢ < Cpaz, SENAO Cpor = € Ymaz 0 mdximo autovalor da

_1
wmaz
decomposicao generalizada em autovalores e autovetores de (MT,D), as matrizes

(D — cl\/IT> e (D — cl\/I) sao inversiveis e todos os elementos das suas inversas sao
nao neqativos.

-1
Demonstracdo. Considere, inicialmente, a matriz (D — cMT) . Essa matriz pode

ser reescrita como

D! (IM - cD‘lMT)_l . (2.37)

Dado que a matriz D é diagonal e possui todos os elementos diagonais nao ne-
gativos [ver equagao (2.30)], sua inversa sempre existe e possui todos os elementos

nao negativos. Resta provar que a matriz (I, — cD_lMT) ¢ inversivel e todos os

elementos da sua inversa sao nao negativos.

Supondo que o méximo autovalor da matriz ¢ D~'M” é inferior a 1, pode-se
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-1
expandir a matriz (IM — cD_lMT) em série de Taylor da seguinte maneira

-1 i k
<1M - cD-1MT> SISy (cD—lMT) . (2.38)

k=1

Portanto, a inversa da matriz (IM — cD_lMT> existe. Além disso, a matriz M
também possui todos os seus elementos nao negativos, assim como a constante de
proporcionalidade ¢ é ndo negativa. Logo, o somatdrio (2.38) resulta numa matriz

-1
cujos elementos sao todos nao negativos e a matriz inversa <I M—C D‘IMT) possui
todos os seus elementos nao negativos.

Logo, quando o méximo autovalor da matriz ¢ D7'M?” ¢ inferior a 1, a matriz
—1
(I M—C D_lMT) ¢ inversivel e todos os elementos da sua inversa sao nao negativos.

Ora, para que o maximo autovalor da matriz ¢ D~'M7 seja inferior a 1, basta tomar
¢ inferior ao inverso do maximo autovalor da matriz D~'M”. Seja 1),,4; 0 Maximo
autovalor de D™'M7, entdo ., ¢ também miximo autovalor da decomposicao

generalizada de (MT, D) .

—1
O mesmo raciocinio pode ser aplicado a matriz (D — CM) , chegando-se a

conclusao que ¢ deve ser inferior ao inverso do maximo autovalor da decomposicao

generalizada de (M, D), cujos autovalores sao os mesmos que da decomposicao de

(MT, D). 0

O teorema1 2.7.1 fornece urlna condicao sobre ¢ que garante a existéncia das inversas
(D — cMT> e (D — cl\/I) e ainda garante que todos os elementos dessas inversas
sao nao-negativos. FKEsta ultima condicao é suficiente para garantir que todos os
elementos dos vetores a e p sejam nao-negativos, ver equagoes (2.33) e (2.35). Por
conseguinte, o teorema 2.7.1 garante a existéncia de uma solugao factivel para o
problema conjunto do controle de poténcia e beamforming em transmissao, a menos
da restricao de poténcia maxima. Tal restricao nao pode ser facilmente incorporada
ao desenvolvimento aqui apresentado e sera deixada de lado por ora. Retornaremos
a essa condicao mais adiante.

2.7.6 Solucgao Iterativa - Algoritmo DBPC

Como discutido anteriormente, a determinagao dos filtros de transmissao w, ne-
cessita do conhecimento das poténcias no enlace reverso a,, e vice-versa. Propomos



2.7. Técnicas de BT multiusudrio 35

Tabela 2.1: Algoritmo DBPC

1. Inicializacao
k=1 y a(O) = OU

2. Célculo dos filtros espaciais: w, (k) é o autovetor associado ao méximo autovalor

R U

da decomposicao generalizada de C—“, S ai(B)R; + 021y |, Yu
u =1
3. Célculo das matrizes D(k) e M(k)
R,
dyu(k) = Wu(k)HC—Wu(k) Vu

(k) = {W“(k) Riwu(k) us Vi

0 u=1

4. Célculo de ¢ = onde Y. € 0 maximo autovalor da decomposigao

1
Prmax’
generalizada de <M(k), D(k))
(a) Se Cpae > 1, entao c(k) =1
(b) Senao, c(k) = oz — € (onde € K Caz)
5. Célculo das poténcias no enlace reverso

(k) = c(k)o? (D () — (k) M(k:))_llU

6. Teste de parada sobre a variacao da poténcia total transmitida
U U
(a) Se 'Z a;(k) = > a;(k — 1)' > AP, entao k = k + 1 e volte ao passo 2
i=1 i=1
(b) Senao, va ao passo 7
7. Calculo das poténcias de transmissao
-1

p = c(k)o? (D(k‘) —c(k) M(k)T) 1y
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aqui, entao, um procedimento iterativo capaz de obter tanto as poténcias no enlace
reverso quanto os filtros de transmissao. Depois, basta calcular as poténcias no en-
lace direto, utilizando o controle de poténcia apresentado na secao 2.7.4. Desse modo,
obtém-se os filtros de transmissao e as poténcias de transmissao 6timos de acordo com
o critério enunciado na secao 2.7.2.

A idéia central por tras da solucao iterativa descrita nessa secao é a iteragao das
equagoes (2.23) e (2.33), utilizando-se em cada uma dessas equagbes os parametros
calculados na outra. A tabela 2.1 mostra essa solucao, chamada Downlink Beamfor-
ming and Power Control (DBPC), enfatizando a natureza conjunta da obtencao das
poténcias e dos filtros.

O modo de funcionamento do algoritmo DBPC é similar aquele proposto em [39].
Porém, o calculo das poténcias no enlace reverso é feito de forma exata aqui e de
maneira aproximada em [39)].

O algoritmo DBPC nao permite incorporar a restricao de poténcia maxima. Se
esta restricao nao for satisfeita, deve-se diminuir o valor de ¢ gradativamente, au-
mentando o valor de ¢, e executar novamente o algoritmo. Esse procedimento deve
ser repetido até que a restricao de poténcia maxima seja respeitada. Outra solugao
consiste em rejeitar um por um os usudrios e reexecutar o algoritmo iterativo até
que a poténcia maxima de transmissao seja respeitada. Tais solugoes sao, contudo,
muito custosas computacionalmente pois requerem a determinacao dos filtros e das
poténcias de transmissao 6timos a cada tentativa.

2.7.6.1 Complexidade computacional

A figura 2.4 mostra a evolugao da poténcia transmitida com o nimero de iteragoes
para um caso tipico. Consideramos que o algoritmo convergiu quando a poténcia total
de transmissao atinge 99% da poténcia de transmissao de regime (linha pontilhada).
A linha tracejada mostra a iteracao na qual o algoritmo convergiu. Nota-se que o
algoritmo DBPC converge relativamente rapido em ntimero de iteragoes. Contudo,
cada iteracao apresenta uma alta complexidade computacional devido ao calculo das
U decomposicoes generalizadas e a resolucao do sistema linear em « a cada iteragao.

Cada decomposicao generalizada em autovetores e autovalores apresenta uma
complexidade computacional de 2U? + O(U?) e a resolugao do sistema linear tem

U
complexidade proporcional a M3. Resta ainda o cdlculo da matriz > o;(k)R;+021y,,
=1
cuja complexidade é (U + 2)O(M?), o célculo das matrizes D e M, de complexidade
U?O(M?), e o célculo de ¢4z, cuja complexidade vale O(U?).

Finalmente, a complexidade computacional total por iteragao é dada por
UO(M3) + (U? + U + 2)O(M?) + 20(U?) + 2U?. Note que esta complexidade é



2.7. Técnicas de BT multiusudrio 37

45

35

Poténcia de transmisséo total
N
(%]
T

151

05

[ R h. St R |

Iteragdes

Figura 2.4: Evolucao da poténcia total de transmissao do algoritmo DBPC com o
nimero de iteragoes.

proporcional ao cubo do nimero de usuarios U, tornando o algoritmo lento quando o
nimero de usudrios cresce. Ora, como o objetivo é aumentar a capacidade do sistema,
isso acarretara também num aumento do tempo de execugao do algoritmo, o que é
indesejavel na pratica. Por outro lado, na pratica, as MCEs sao estimadas de forma
recursiva e, portanto, a cada atualizacao dessas matrizes, elas sao apenas levemente
perturbadas e a solugao 6tima difere pouco da solucao obtida anteriormente. Entre-
tanto, mesmo a partir de uma dada solucao anterior, a realizacao de uma iteracao
completa do algoritmo DBPC apresenta uma alta complexidade computacional. A
seguir, proporemos um algoritmo menos complexo e, portanto, mais adaptado as
aplicacoes praticas. Mas, antes, trataremos da convergéncia do algoritmo DBPC.

2.7.6.2 Convergéncia do Algoritmo DBPC

Para analisarmos a convergéncia do algoritmo DBPC, podemos dividi-lo em duas
partes. A primeira em que os filtros espaciais w,, sao atualizados e a segunda em que
as poténcias do enlace reverso a sao atualizadas. Uma condigao suficiente para que
o algoritmo convirja é que, ao final de cada iteracao, a solucao obtida tenda para a
solucao 6tima.

Numa dada iteracao, utilizam-se os sobrescritos — e + para representar, respec-
tivamente, as grandezas obtidas ao final da iteracao precedente ou no final da atual.
Desta forma, ao final de uma iteragdo qualquer, a equagao (2.24) pode ser reescrita
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Ccomo "
_____HR _
Oy Wy, C_u Wau

s =c Vu. (2.40)

U
w; T | S oy R, | wy 4 02
i=1

u

Nestas condicoes, a solucao 6tima nao foi atingida ainda ou porque os alvos nao
foram atingidos e, portanto, ¢~ < 1, ou porque a poténcia total de transmissao ainda
nao foi minimizada. A seguir, vamos mostrar que cada iteracao do algoritmo leva
cada um desses parametros mais préximos ao 6timo.

Etapa 1: atualizagao dos filtros Como as poténcia do enlace reverso foram atua-
lizadas apds o calculo dos filtros w, , estes nao sdo mais autovetores da equacao (2.23).
Logo, na primeira parte da iteracao seguinte, os filtros espaciais sao atualizados uti-
lizando o vetor a~. Pode-se, entao, escrever, apds o calculo dos novos filtros espaci-
ais w
—+H Ry o+
A = Aummax > ¢ Vi, (2.41)

U
+H R. 2 +
wi Yo R+ 0% | wi
i=1
onde Ay max ¢ 0 méximo autovalor correspondente ao autovetor w;. Além disso, todos

os autovalores A, max S80 superiores a ¢, pois os autovetores w; correspondentes aos
autovalores maximos do quociente de Rayleigh dado pela equacao (2.41).

Portanto, como A, e > ¢, a etapa de atualizacao dos filtros espaciais permite
obter um ganho em relagao a iteragao precedente. Ganho este que seré explorado na
parte seguinte do algoritmo para aumentar o valor da constante de proporcionalidade
¢~ ou para minimizar a poténcia total de transmissao quando ¢~ = 1.

Etapa 2: atualizagao das poténcias Apds a atualizagao dos filtros na etapa
anterior, a igualdade (2.41) pode ser expressa de forma matricial da seguinte maneira

Dta™ — AM*a™ =o*Aly , (2.42)

onde A é uma matriz diagonal composta pelos autovalores maximos A, max € as ma-
trizes DT e M™ sdo calculadas segundo as equagoes (2.30) e (2.31), utilizando os
filtros w.

Nessa etapa, as poténcias do enlace reverso e a constante de proporcionalidade
serdo atualizadas a fim de satisfazer as restrigdes dadas pelo sistema linear (2.32).
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Essas novas poténcias a™ e a nova constante ¢ sao tais que

Dtat —c"Mta® = cto?1y . (2.43)

Analisemos, agora, a relacao entre ¢ e ¢~ e entre a™ e o™, tendo em vista a
convergéncia do algoritmo. Dois casos se apresentam, conforme o valor de ¢™.

No primeiro caso, os alvos ainda nao foram atingidos (¢~ < 1) e, entao, a condicao
suficiente para que haja convergéncia é que a constante de proporcionalidade, apds
atualizacao (etapa 2), seja superior a ¢, i.e., ¢™ > ¢.

Por outro lado, se os alvos ja foram atingidos (¢~ = 1), a condigao suficiente
para que haja convergéncia é que a poténcia total de transmissao diminua apds a
U U

atualizagao de a na etapa 2. Essa condigao pode ser expressa como Y. a; < Y. a; .
=1 i=1

Vamos tratar, inicialmente, do caso em que os alvos ainda nao foram atingi-
dos. Neste caso, a nova constante de proporcionalidade ¢t é escolhida como sendo

ligeiramente inferior a ¢,,4.. Definindo g = min{AwmaX}, pode-se reescrever a
u

equagao (2.42) como

Dfa™ — AM'a~ = o®Aly + (A — mU) M*ta . (2.44)

Como todos os elementos da diagonal de A sao positivos, a matriz diagonal (A —

BIU> possui apenas um elemento diagonal nulo e todos os outros positivos. Além

disso, todos os elementos da matriz M™ e do vetor &~ sao nao-negativos. Logo, o
termo a direita da igualdade (2.44) é um vetor de elementos positivos e podemos
escrever a seguinte desigualdade

Dfa™ —fM'a™ >0y . (2.45)

Multiplicando-se a equagao (2.45) & esquerda por a e rearranjando os termos,
obtém-se

>3. (2.46)

O quociente de Rayleigh dado pela equagao (2.46) é maximizado pelo autovetor
Vimax, correspondente ao maximo autovalor cp., da decomposicao generalizada de

D, M*). Utilizando este vetor, pode-se escrever

T
v D Viax

vl MV

= Cmax > 0 . (2.47)
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Da equagao (2.41), temos 3 > ¢~. Logo, conclui-se que ¢* > ¢~, pois
T =cCpax > B> . (2.48)
Portanto, a condi¢ao para que haja convergéncia no primeiro caso (¢~ < 1) é satisfeita.

Tratemos, agora, do segundo caso, em que os alvos ja foram atingidos. Neste caso
¢~ = ¢t =1 e as novas poténcias at sao calculadas segundo a equagao (2.43), que
se reduz a

Dta™ —MTa’ =01y . (2.49)

Para provar que a poténcia total decresce ao final da etapa 2, considere a multiplicagao
da equacdo (2.42) a esquerda por A~ ':

A" Dta™ —MTa™ =0’y (2.50)
onde a inversa A~' existe pois A é uma matriz diagonal de elementos positivos.

Igualando-se as equagoes (2.49) e (2.50) e definindo o = a~ + Aa, podemos
escrever

D'a” +D"Aa-~M'a™ —M"Aa=A"'Dta™ —M'a™ . (2.51)

Resolvendo a equagao (2.51) para Aa, chega-se a

Aa=— (D" -M*) " (I, -A ) Dra’, . (2.52)
Y g e g 111

I 11

Logo, para que a poténcia total de transmissao seja reduzida em relacao a iteragao
anterior, basta que todas as componentes do vetor A« sejam nao-positivas e que pelo
menos uma delas seja negativa. Essa condicao pode ser verificada pela andlise dos
termos I, IT e I1I da equacao (2.52). Como todos os elementos da matriz D™ e do vetor
a~ sao positivos, o vetor III possui todos os seus elementos positivos. Ja a matriz
IT possui todos os seus elementos positivos pois Ay maes < ¢~ = 1, Vu. Finalmente, a
matriz I também possui todos os seus elementos nao-negativos, como demonstrado
no teorema 2.7.1. Conclui-se, pois, que

dopi =Y af <Y ar=>n . (2.53)

Portanto, a segunda condicao para que haja convergéncia também é satisfeita pelo
algoritmo DBPC.
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2.7.7 Versao Rapida - Algoritmo F-DBPC

Com o objetivo de reduzir a complexidade computacional do algoritmo DBPC,
propomos duas modificagbes, uma relativa a decomposigao generalizada (etapa 2 do
algoritmo) e a outra relativa a atualizagdo das poténcia do enlace reverso (etapa 5 do
algoritmo).

Propomos inicialmente a substituicao da decomposicao em autovalores e auto-
vetores generalizada por algumas iteragoes do método da poténcia [23]. Para isso,
expressamos a decomposicao generalizada (2.23) como uma decomposi¢ao simples

R;'R,w, — Ay, w, =0 Vu, (2.54)

onde \,, é o autovalor, a matriz Ry é dada por

U
RT = Z OéiRi + O'2IM (255)

i=1

e a existéncia de sua inversa é garantida pelo termo correspondente ao ruido.

Note que os autovetores de (2.54) sdo também autovetores de (2.23), porém os au-
tovalores )., nao sao os mesmos que \,. Entretanto, pode-se obter uma relagao entre
esses dois conjuntos de autovalores. Para tanto, escrevemos o inverso do quociente
de Rayleigh para a decomposigao (2.23), dada por

Yu , (2.56)

U
onde Ry, = > R, + o*1,;. Por outro lado, o inverso do quociente de Rayleigh da
i=1
decomposigao (2.54) se escreve como
IR «Ru) Wy, 1
Wy (R, & 0B Wu Y . (2.57)

wiR, w, Augp

Uma andlise das expressoes (2.56) e (2.57) mostra que

1 1
L V. 2,
e G +a, Yu (2.58)
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Resolvendo a equacao acima, obtém-se

Au
- Y . (2.59)

M)

Uma aproximagao para o maximo autovalor \,, e o autovetor associado w,, pode
ser obtida através de algumas iteragoes do método da poténcia, dado por

v = R}lRuwu
Aup = 1"HV (2.60)
W, = )\UTV )

A segunda modificacao proposta corresponde a resolucao do sistema linear em a,
apos a atualizacao de w,. Propomos entao substituir a resolugao de tal sistema linear
pela simples atualizacao das poténcias do enlace reverso da seguinte maneira

c
L= 2.61
« " ( )

A idéia por tras dessa atualizacao é que, para cada usuario u, apenas sua prépria
poténcia «, € alterada, na iteragao k, para satisfazer as restrigoes, utilizando-se as
poténcias «; dos demais usudrios obtidas na iteragdo anterior (k — 1). Além disso,
a constante de proporcionalidade ¢ pode ser calculada a cada iteracao a fim de que
a poténcia maxima de transmissao seja respeitada. Para tanto, lembramos que a

U
poténcia maxima de transmissao é dada por Y «, e utilizamos a expressao (2.61).
u=1

U
dau=c) Ai < Py - (2.62)

Logo, para que a restricio de poténcia méaxima seja satisfeita, basta que ¢ < Lmez_

Obtemos entao

2 A
u=1
Portanto, o valor da constante ¢ é dado por
. Pmaw
c=min [ 1, — ) (2.63)
2 %

Com isso, o calculo das matrizes D e M nao é mais necessario, assim como a
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decomposicao generalizada para se determinar o valor de c. Isto representa uma
redugao significativa da complexidade computacional.

Com essas duas modificagoes, chega-se ao algoritmo apresentado na tabela 2.2,
chamado de Fast-DBPC (F-DBPC). Note que, devido a inclusdo da restricao de
poténcia maxima, além de testar a variacao da poténcia total de transmissao, um
teste de parada sobre a variagao da constante de proporcionalidade ¢ se faz necessario
quando a poténcia maxima € atingida.

2.7.7.1 Complexidade computacional

O termo fast se refere ao tempo de execucao global para a convergéencia do
F-DBPC, que ¢ inferior ao do DBPC, e nao ao ntimero de iteragoes necessérias.
Tipicamente, para uma mesma inicializacao, o F-DBPC requer um maior ntiimero de
iteracoes para convergir do que o DBPC. Contudo, a complexidade de cada iteracao
do F-DBPC ¢ significativamente inferior a uma iteracao do DBPC. A figura 2.5 mos-
tra a evolugao da poténcia do enlace reverso «, para cada usudrio u num cenario
tipico com 9 usuarios.

A complexidade computacional do algoritmo F-DBPC se deve, principalmente, ao
U

célculo da matriz Ry = Y o, R, + 021y, sua inversa R;.' e ao método da poténcia.
u=1

O célculo da matriz Ry e sua inversa apresenta uma complexidade de UM? + O(M?),
onde o termo O(M?) corresponde & inversao matricial, cuja complexidade pode ser
reduzida pela utilizacdo de métodos adaptados a estrutura da matriz. O método da
poténcia apresenta uma complexidade de UM? + N,;U(M? + 2M) por iteragao do F-
DBPC, onde N; denota o nimero de iteracoes do método da poténcia. Finalmente, a
complexidade total do algoritmo F-DBPC ¢ dada por O(M?) + 2UM? + N,;U(M?* +
2M) 4+ 5U + 1, onde o termo 5U + 1 corresponde ao calculo de \,, da constante ¢ e
das potencias a,.

Gragas a baixa complexidade por iteracao, o algoritmo F-DBPC é bem adaptado
as aplicacoes nas quais as MCEs sao estimadas adaptativamente. Nesse contexto,
a estimacao da MCE é levemente perturbada a cada novo bloco de dados recebi-
dos. Logo, uma unica iteracao do F-DBPC é suficiente para se obter os filtros e as
poténcias de transmissao 6timos, a partir de seus antigos valores. Para uma com-
paracao numérica da complexidade dos dois algoritmos, ver [53, pdg. 153].

2.7.7.2 Convergéncia do algoritmo F-DBPC

De maneira equivalente ao DBPC, uma iteracao do algoritmo F-DBPC pode ser
dividida em duas etapas, respectivamente, a obtencao dos filtros espaciais em trans-
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Tabela 2.2: Algoritmo F-DBPC

. Inicializagao

. Célculo da matriz Ry = Y R, + I, e sua inversa R}l

i=1

. Atualizagdo dos filtros w, (k) através da realizacio de N; iteracoes do método
da poténcia, dado pela equagao (2.60)

. Célculo dos autovalores A, (k)

Au(k) = Aug Vu

Gu(1 = aulk)ur )

. Célculo da constante de proporcionalidade: c(k) = min [ 1, Fmer—

. Célculo das poténcias oy, (k)

_ (k)

Yu

. Teste de parada sobre a variacao da poténcia total de transmissao ou sobre o
valor de ¢ se a poténcia maxima foi atingida

U U
(a) Se | > au(k) = > au(k —1)
u=1 =1
(b) Senao, se ’c(k) —c(k — 1)‘ > Ac, entao k =k + 1 e volte ao passo 2
(c) Sendo, va ao passo 8
. Célculo das matrizes D e M segundo as equagoes (2.30) e (2.31)
. Calculo das poténcias de transmissao

> AP, entao k = k + 1 e volte ao passo 2

p = c(k)o? (D — c(k)MT) " 1,
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Figura 2.5: Evolucao da poténcia de transmissao «, de cada usuério v para o algo-
ritmo F-DBPC com o niimero de iteracoes.

missao através da equagao (2.60) e a atualizagao das poténcias do enlace reverso,
dada pela equagao (2.61).

A primeira etapa pode ser vista como um operador que, aplicado as poténcias
ay(k—1) (da iterac@o anterior), fornece como resultado os filtros 6timos w, (k). Note
que esses filtros sdo 6timos no sentido de que as SINR, (k) sdo maximizadas para um
dado conjunto de o, (k — 1).

A segunda etapa é equivalente ao controle de poténcia no enlace reverso para uma
unica antena, onde, a cada iteracao, a ERB calcula as poténcia do enlace reverso de
modo que as SINR alvos sejam satisfeitas. Esse controle de poténcia iterativo converge
para a alocacao otima de poténcia, dado a existéncia de uma solugao factivel para
os alvos exigidos. No caso do F-DBPC, esse controle de poténcia é precedido pela
etapa de cédlculo dos filtros 6timos, o que reduz a interferéncia entre os usuarios e,
conseqiientemente, reduz a poténcia necessaria para satisfazer os alvos.

Uma iteragao do controle de poténcia corresponde a atualizagao das poténcias
do enlace reverso segundo a equacao (2.61), que pode ser reescrita, levando-se em
consideragao a equagao (2.56), como

wi(k) i a;(k—1)R; + o1 | wy(k)
oy
wil (k)Ruw, (k)

Yu . (2.64)
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Inicialmente, as poténcia do enlace reverso a,(0) sdo inicializadas em zero. Logo,
o primeiro conjunto de filtros w, (1) somente leva em conta o ruido térmico o2. O
mesmo acontece com as poténcias, obtidas através de

0.2

ay(l) = C%Wu(l)HI’iuwu(l) Y . (2.65)

As poteéncia obtidas na iteragao k = 1 sao sub-estimadas em relacao as poténcias
Gtimas o) isto é, a,(1) < afP'. Por outro lado, mostraremos a seguir que as
poténcias «, (k) sdo sempre sub-estimadas em relagdo as poténcias da iteragao se-
guinte, ou seja, a,(k) < ay,(k + 1). Para tanto, consideremos a segunda etapa da

iteracao k. Antes da atualizacao das poténcias, a seguinte desigualdade é verificada

wh (k) i ai(k—1)R; 4+ 021 | w,(k)

<y Yu. (2.66)

Entao, apds a atualizagdo das poténcias através do uso da equagao (2.64), obtém-
se 0 novo conjunto de poténcias «, (k) tal que o, (k) > a,(k — 1) Vu. As poténcias
obtidas na iteracao k respeitam a igualdade seguinte

Qu(k)w (F) R wa (k) =cY, Yu. (2.67)
wi(k) i ai(k—1)R; 4+ oI | w,(k)
u

Note que a interferéncia entre os usuarios, expressa pelo termo

U

wi(E) [ Y a;(k— 1R, | w,, foi sub-estimada pois ela foi calculada com as poténcia
oty

da iteracdo anterior. Assim, ao se substituir as poténcias «,(k — 1) pelas novas

poténcias «,(k), a interferéncia aumenta e as SINR diminuem. A SINR é dada por

o (k)W (k)Ry,w (k)

wi(k) i a;(k)R; + o1 | w,(k)

=1

<y, Vu. (2.68)

No inicio da préxima iteracao k + 1, os filtros sdao atualizados utilizando as
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poténcias a, (k) e o novo conjunto de filtros w, (k4 1) é tal que

au (k)W (k+ 1)R,w,(k + 1)

U
wil(k+1) [ X ci(k)Ri + 0T | wy(k+1)

i=1

<y Yu. (2.69)

Apbés a atualizagao dos filtros w, (k + 1), as SINR sao mais préximas dos alvos ¢,.
Pode-se entao escrever

au(B)WH(k+ 1D)R,w, (k + 1) o (K)WH ()R, wy (k) .
wi(k+1) i a;(k)R; + 021 | wy(k+1)  wi(k) i a;(k)R; + 021 | w, (k)
#u #u (2.70)

Durante a execugao do algoritmos, a interferéncia entre os usudrios se aproxima
de seu valor verdadeiro e as poténcias do enlace reverso convergem para a solucao
otima. Demonstramos que cada poténcia evolui segundo a seguinte desigualdade:
a, (k) < au(k+ 1) < alPt. Logo, concluimos que

U U

D k) < ek +1) <)o < Pa - (2.71)

u=1 u=1

Dessa maneira, demonstramos que, a partir da inicializacao «,,(0) = 0, o algoritmo
F-DBPC converge para a solu¢ao 6tima.

2.8 As Antenas Virtuais revisitadas - o caso Mul-
tiusuario

Vale lembrar que no caso multiusuario o beamforming é indispensavel para garan-
tir uma qualidade de enlace minima aos usudrios, contrariamente ao monousuario,
onde o beamforming é um acessério para melhorar a qualidade do enlace. Além
disso, nao existem na literatura técnicas de diversidade de transmissao multiusuario.
Portanto, no caso multiusuario, conciliar diversidade de transmissao e beamforming
permanece um problema em aberto.

Propomos entao a extensao do conceito de antenas virtuais anteriormente apre-
sentado na se¢ao 2.6 ao caso multiusudrio com o objetivo de conciliar a diversidade de
transmissao de cada usuario com a beamforming multiusuario. Para tanto, conside-
ramos o uso de um precoder w, para cada usuario v ao invés de um filtro puramente
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si(b,m) Diveﬁa:dade
Transmissao | :
slbm) | ™ sl b,m) 512(,m) s14(b,m) Antenas
Y [ _;___ ' - Virtuais
<:E' --------- 3 _~EE:'>’ (usudrio 1)
S wie)
— 2 [ o
wi(L) I wiy(2) | ._®= 0 II —
[ )] I lﬁ . z1(b,m)  —
wia(L) | I P
I —®—I—I H L @(b,m)
| I l I > z( b,m)
| een | : o | e
| | | | wia(@ i _@%! _— L
[ | i | | & H2ls albn)
B m— r' H— () o)
oo Lo FolE—
: | e || wis2 I ""é(” Il 2 b,7)
| "’fa(L)I I ’Jl i M) na(b,n) —
04— - S s(tyn)
: | | I | - s o
| =7 I | a0b,n) :
i (2 .
: luzaw I M Q sdbym) —
: === A a(b,1)
I— —_— . » 2y (b,n)
Precoder w, Usuério 1 IU,M(}))")
Precoder w, Usuario 2
Precoder w, Usudrio U

Figura 2.6: Estrutura de transmissao multiusudrio: precoder w aplicado ao arranjo
de antenas na ERB e diversidade de transmissao aplicada as antenas
virtuais.

espacial w,. As técnicas de diversidade de transmissao sao, entao, aplicadas as ante-
nas virtuais de cada usuario, como mostra a figura 2.6.

A fungao do precoder, para cada usuario, é analoga aquela do caso monousuario,
sendo que a diferenca nesse caso é que todas as camadas w,(l) do usuério v devem
transmitir na direcao do usuario u e evitar poluir os demais usudrios. Se o arranjo
de antenas possui um grau de liberdade suficientemente elevado, cada camada pode
realizar essa tarefa com coeficientes diferentes de modo a descorrelacionar as antenas
virtuais do usuario u e criar diversidade espacial, que sera explorada pela técnica de
diversidade de transmissao especifica a cada usudrio.

Como no caso monousuario, a questao colocada é encontrar o precoder 6timo
para o problema multiusudrio. Naturalmente, ainda existe o problema da alocacao
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de poteéncia entre os diferentes usuarios de modo a respeitar a qualidade de servigo
exigida por cada um deles. Esses pontos serao estudados no capitulo 4, onde propomos
um critério baseado na minimizacao da poténcia transmitida sujeito a restri¢coes sobre
a BER de cada usuério.

2.9 Conclusao

Neste capitulo apresentamos as técnicas de diversidade de transmissao cléssicas
num contexto monousuario e as técnicas de beamforming classicas tanto num contexto
monousuario quanto no contexto multiusudrio. Em relagao as técnicas de beamfor-
ming multiusuario, detalhamos a técnica DBPC e sua versao simplificada F-DBPC.
Também demonstramos a convergéncia do algoritmo F-DBPC, seguindo o mesmo
procedimento utilizado para a demonstracao da convergéncia do algoritmo DBPC.

Com o objetivo de conciliar diversidade de transmissao e beamforming, também
propusemos uma estrutura de transmissao baseada na utilizacao de um precoder entre
a técnica de diversidade de transmissao, que pode ser qualquer, e o arranjo de ante-
nas. A utilizacao deste precoder, formado por varias camadas de filtros puramente
espaciais, nos levou ao conceito de antenas virtuais pela observacao de que o preco-
der pode ser visto como uma transformacao aplicada as antenas reais. O precoder
desempenha um papel duplo, o de realizar o beamforming e o de criar diversidade
ao nivel das antenas virtuais. Diversidade esta que pode ser explorar por qualquer
técnica de diversidade de transmissao classica. Essa estrutura foi entao estendida ao
caso multiusuario pela utilizacao de um precoder por usuario.

Observamos também que os critérios e algoritmos existentes nao sao adaptados
a estrutura proposta. Assim, a obtencao do precoder 6timo a fim de melhor utilizar
a poténcia de transmissao disponivel na estacao réadio-base serd o tema dos dois
proximos capitulos. No capitulo 3 trataremos o caso monousuario e no capitulo 4, o
caso multiusuario.






Técnicas Monousuario

3.1 Introducao

Neste capitulo, tratamos as questoes suscitadas no capitulo 2 sobre a alocagao
otima de poténcia entre as camadas de um precoder dado e sobre a obtengao do
precoder 6timo. Propomos duas técnicas para determinar o precoder. Essas técnicas
se baseiam em critérios diferentes, mas o seu objetivo é o mesmo: combinar a dire-
tividade resultante da técnica de beamforming classica com a diversidade fornecida
pelas técnicas de diversidade de transmissao. E isto segundo as condigoes do ca-
nal e a poténcia de transmissao disponivel na ERB para melhor explorar o canal de
transmissao existente.

Comecamos este capitulo por uma analise da diversidade de transmissao em
condigoes étimas, ou seja, canal descorrelacionado e equilibrado. O canal ¢é dito
equilibrado quando a atenuacao média entre cada antena do arranjo e a antena do
terminal mével é a mesma. Mostramos, nessas condigoes, que uma reparticao igual
de poténcia entre as antenas conduz a diversidade maéaxima e, assintoticamente, a
minima BER. Interessamo-nos, a seguir, a alocacao 6tima de poténcia para um ca-
nal correlacionado e desequilibrado, no sentido de minimizar a BER em funcao da
poténcia de transmissao. Mostramos, ainda, que, em termos de desempenho, um
canal correlacionado é equivalente a um canal descorrelacionado e desequilibrado.

A partir dos resultados e observagoes relativos a diversidade de transmissao e a
alocacao 6tima de poténcia, propomos um primeiro critério para se obter o precoder

51
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baseado na minimizacao da variancia da poténcia recebida pelo mével. Observamos,
todavia, que a minimizacao da variancia explora a diversidade do canal em detrimento
da diretividade. Isto pode levar a casos onde a poténcia de transmissao deve ser
muito elevada para se obter uma dada poténcia média na recepcao. Existe, entao,
um compromisso entre a minimizagao da variancia e o ganho de diretividade. Logo,
introduzimos uma penalidade relativa a poténcia de transmissao para ajustar esse
COMPromisso.

Entretanto, é dificil adaptar esse compromisso em funcao do canal e da poténcia
de transmissao. Para resolver essa questao, propomos um segundo critério baseado
na minimizacao direta da BER no receptor moével. A solucao, assim obtida, é étima
no sentido de minimizar a BER e conduz sempre ao melhor compromisso diretividade
versus diversidade, como mostram os resultados de simulacoes.

3.2 Precoder e Diversidade de Transmissao

Consideremos a estrutura de transmissao composta de um precoder e de uma
técnica de diversidade de transmissao, apresentada na figura 2.3 e repetida aqui, na
figura 3.1, por conveniéncia. Vale a pena ressaltar que supomos que o canal é plano.

O sinal recebido y(b,n) é descrito por

y(b,n) = x* (b,n)h(b) +v(b,n) , (3.1)
T
onde x(b,n) = [xl(b, n) x9(byn) -+ xp(b,n)| éo vetor de sinais no arranjo e
T
h(b) = [hl(b) ha(b) - -- hM(b)] é 0 vetor canal.

O vetor de sinais no arranjo x(b,n) ¢ dado por

L

x(b,n) =Y w*(1)5(b,n) | (3.2)

=1

onde $;(b,n) sdo os sinais aplicados as antenas virtuais (definidos na secao 2.6) apés

a diversidade de transmissao e w*(l) = [wf(l) wi(l) -+ wi(l)]| éacamadal
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Figura 3.1: Estrutura de transmissao: precoder w aplicado ao arranjo de antenas
na ERB e diversidade de transmissao aplicada as antenas virtuais.
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do precoder w. Pode-se ainda escrever x(b,n) de forma matricial como

x(b,n) = |w*(1) w*(2) --- w*(L) : (3.3)

onde §(b,n) é o vetor de sinais virtuais.

Substituindo x(b, n) na equacao (3.1) pela sua expressao dada por (3.3), podemos,
entao, reescrever o sinal y(b,n) como

y(b,n) = 8(b,n)" W h(b) +v(b,n) , (3.4)

onde W = [w(l) w(2) --- w(L)| é a matriz de precodificacao, também cha-

mada de precoder. Esse precoder é normalizado de modo que HWH » = 1, ou seja,

L
> HW(Z)H2 = 1. Essa normalizacdo garante que a poténcia entregue ao arranjo de
=1

antenas seja a mesma que a poténcia do sinal s(b, n).

Segundo a equagao (3.4), podemos ver o precoder W como uma transformacao
aplicada ao canal h(b). Definindo h(b) = W h(b) como o canal virtual que liga as
antenas virtuais ao movel, chegamos a

y(b,n) = 8(b,n)" 1(b) + v(b,n) , (3.5)

v V]

onde h() = [In(®) Fa(d) - hi®)]

Logo, a MCE instantanea do canal virtual fl(b) é expressa por

Y

R(b) = h(b)h(b)" = WH [h(b)h(b)H]W — WHR(H)W | (3.6)
e a MCE média vale
R = E{f{(b)} —wH E{R(b)}w — WHRW | (3.7)

onde R(b) e R sao a MCE instantanea e média do canal h(b), respectivamente.

A equagao (3.7) mostra que a matriz R é resultado da transformacao da matriz R
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pela matriz de precodificacao W. Coloca-se, entao, a questao de como determinar essa
matriz de precodificacao. Para responder a esta questao, analisemos mais em detalhe
a diversidade de transmissao e como ela contribui para a melhoria do desempenho do
sistema de transmissao.

3.2.1 Diversidade de Transmissao

Partamos do caso geral em que as antenas virtuais possuem uma certa correlagao
e o ganho de cada canal virtual ﬁl(b) ¢ diferente, ou seja, o canal é correlacionado e
desequilibrado. Suponhamos que a técnica de diversidade de transmissao empregada
seja capaz de atingir diversidade maxima (full diversity), ou seja, apds o receptor,
o canal equivalente entre os simbolos s(b,n) transmitidos e os simbolos recebidos é
dado por

L

hea(0) = | Y @) = | 3 [w(D)h(v)]” . (3.8)

=1

A camada [ do precoder, w(l), desempenha dois papéis na transformagao das
antenas reais. O primeiro é a combinacao das M antenas reais do arranjo para obter
cada antena virtual [. O segundo papel é a reparticao da poténcia entre as diferentes
camadas. Para colocar em evidéncia esse papel duplo das camadas, reescrevemos
(3.8) como

ST RO L
heq(b) = WO [ h(®) (3.9)
O\ & MO
Definimos p; = ||w(1) H2 como a poténcia relativa associada & camada [ e h2™ (b) =

nH . . . . ~
W(())H h(b) como o canal virtual [ normalizado. Para se respeitar a normalizacao de
w(l
W, a fim de conservar a poténcia de transmissao, deve-se ter

L
> m=1. (3.10)
=1

Finalmente, podemos escrever o canal equivalente como

OENDI O] (3.11)
=1
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Logo, a SNR no mével vale

hnorm b 2
Yia(b) = Prx Zpl ( )‘ , (3.12)

onde Prx é a poténcia de transmissao na ERB. Note que cada sinal virtual $;(b, n)
apresenta uma poténcia Pryx.

. ‘ﬁnorm(b) ‘2 . . 1 .
Note, ainda, que o termo | o2 corresponde a SNR normalizada' relativa
v

ao canal [, a qual denotaremos ¢;(b). As SNRs normalizadas g;(b) sdo varidveis
aleatérias em relagao a b, cuja distribuicao depende das distribuigcoes dos coeficientes
(D). Por exemplo, no caso de canais de Rayleigh, a distribuigao de ¢;(b) é uma x?
(chi-2) com 2 graus de liberdade.

A SNR média do enlace é dada por

Wfd:E{Vfd } PTXZPI ; (3.13)

onde 02 é o ganho do I-ésimo canal virtual normalizado, dado por

o? = E{ ﬁform(b)f} _ W E{n()n)"} w(l)

w(l) Rw(l)

[’

(3.14)

Consideremos o caso em que as hipoteses classicas de diversidade de transmissao
sao verificadas, isto é, as antenas virtuais sao descorrelacionadas e todos os canais
virtuais possuem o mesmo ganho on Logo, obtemos

0’g L PTX O'g
h _ h
Via = PTXU5 ;pl =T (3.15)

onde utilizamos o fato de que o precoder é normalizado em 1, ver (3.10).

A equacdo (3.15) mostra que, em termos da SNR média, para um canal equili-
brado, a utilizagao de um arranjo de antenas nao traz ganho em relagao ao uso de uma
unica antena. E isto para qualquer reparticao de poténcia entre as antenas virtuais.
Logo, concluimos que a diversidade de transmissao, contrariamente a diversidade de

!Chamaremos de SNR normalizada a relacdo entre o ganho do canal e o ruido em recepcao. Esta
seria equivalente a SNR obtida para uma poténcia de transmissao unitéria.
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recep¢ao, nao traz ganho de arranjo, somente de diversidade.

Contudo, devido ao desvanecimento, a SNR média nao é representativa da quali-
dade do enlace. Na verdade, deve-se também levar em conta os momentos em que a
SNR instantanea é baixa, que serao predominantes para a probabilidade de erro. E
assim que a diversidade de transmissao fornece um ganho expressivo, chamado ganho
de diversidade, que é o mesmo que aquele que a diversidade de recepgao forneceria
num mesmo cenario.

A figura 3.2 mostra a fungao densidade de probabilidade (fdp) de 7¢q(b) para dife-
rentes nimeros de antenas L no arranjo e para a poténcia de transmissao igualmente
repartida entre as L antenas virtuais, isto é, p; = py = -+ = p; = 1/L- Também
ajustou-se a poténcia de transmissao Prx para que a SNR média seja de 1. Obser-
vamos que a distribuicao da SNR ¢é cada vez mais concentrada ao aumentarmos o
nimero de antenas virtuais L. Isto quer dizer que a probabilidade de ocorréncia de
blocos com uma baixa SNR reduz consideravelmente com o aumento de L. Assinto-
ticamente, a SNR se comportaria como aquela de um canal AWGN (Additive White
Gaussian Noise), ou seja, a SNR seria constante e igual a 7.

O ganho de diversidade fornecido pela diversidade de transmissao provém da dis-
tribuicao das SNRs observadas ao longo de diferentes blocos, que é mais concentrada
em torno da média do que aquela obtida com apenas um tunico canal h;(b). Para
uma explicacao mais detalhada das diferencas entre as técnicas de diversidade de
transmissao e de recep¢ao, ver [34].

3.2.1.1 Canais Desequilibrados e SNR média

Consideremos, novamente, a SNR média do enlace, supondo, agora, um dese-
quilibrio entre os canais virtuais. Sem perda de generalidade, podemos escrever

2 2 2
O'}vl1 ZO'}VLZ ZZO'}VLL . (316)
A SNR média obtida pela utilizagao de uma técnica de DT seria
L 10} I S0} o’
Via=Prx Y+ % = Prx =" = Pry 3.17
Y1d TX 2 L o2 TX = TX o2 ) ( )

onde E% é o ganho médio dos canais virtuais.

O conhecimento dos ganhos do canal U}% pelo transmissor permite alocar a potén-
l

cia de transmissao de modo a maximizar a SNR média, dada por (3.13). E evidente
que a alocagao otima que maximiza 7y corresponde a se utilizar apenas a melhor
antena (com toda a poténcia de transmissdao). Segundo a relagdo (3.16), o melhor
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Figura 3.2: Fungao densidade de probabilidade (fdp) de v¢(b) para diferentes valo-
res de L e reparticao igual de poténcia entre as antenas.
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canal é o de ntimero 1 e, portanto, a alocacao 6tima ¢é a seguinte

1 1=1 (318)
D= . .
: 0 I>1

Logo, a maxima SNR média vale

_ Prx 072_;1
rYopt - 2 . (319)

oy

Note que, ao maximizar a SNR média, decidimos nao explorar a diversidade do
canal pois utilizamos somente uma antena para transmitir. Isso implica que a cauda
da distribuicao de probabilidade da SNR nao foi reduzida. De maneira global, existe
um compromisso entre aumentar a SNR média e reduzir a cauda da distribuicao,
explorando-se a diversidade do canal. Esse compromisso sera melhor detalhado na
secao 3.9.

3.3 Diversidade de Transmissao e BER

Consideremos um sistema de transmissao com canais de Rayleigh e o uso de uma
técnica classica de diversidade de transmissao. Como mostrado em [34, eq. (5.57)],
um limitante superior para a BER no receptor, para SNR altas, é dado por

Ne (doy Prx\ 7' T
P. < N( ) HA (3.20)

onde N é o nimero de bits por simbolo, d?; é a distancia minima entre 2 pontos
da constelagao normalizada (poténcia unltarla), N, é o numero médio de vizinhos a
distancia minima para a modulagao utilizada, r o posto (rank) da matriz R e \; (R)

é 0 i-ésimo autovalor de R [a matriz R é definida pela equagio (3.7)].

Note que esse limitante é valido para uma reparticao igual da poténcia de trans-
missao entre as antenas [34]. Além disso, consideramos os canais virtuais por meio
da matriz de covariancia R por simplicidade de notacao, mas os resultados sao gerais
e se aplicam a qualquer canal, desde que plano. A influéncia do precoder W sera
considerada na secao 3.4, onde apresentaremos a alocacao 6tima de poténcia para
minimizar a BER.

Definamos, primeiramente, gg = [[/_; A/’ ! (f{) Podemos, entao, reescrever (3.20)
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como o ,
Ne (diy, Prx 1) Prx 1)

P. < W( < U—g(gﬁ) ) =< <U—g(gﬁ) z : (3.21)

onde ¢ = % d?’f’f & uma constante que depende somente da modulacao utilizada

e do posto do canal.

Observamos, entao, que a inclina¢ao assintdtica da curva de BER (para uma SNR
alta e em escala log) é dada por —r, por isso r é chamado de ordem de diversidade
do canal. Por outro lado, a diversidade de transmissao fornece também um ganho
de codificacao (que podemos também chamar de ganho de arranjo) de (gR)_%. Esse
limitante nos permite comparar o desempenho assintético de dois canais hy (b) e hy(b)
em termos da ordem de diversidade e do ganho de codificacao obtidos em fungao de
cada canal.

Consideremos dois canais de mesmo ganho e de MCEs R, e R, A condicao de
mesmo ganho se traduz como tr(Rl) =tr (Rg). Note que o traco de uma matriz é

igual & soma dos autovalores desta matriz. Logo, temos que > \; (Rl) => N (Rg) e
i=1 i=1

podemos comparar esses dois canais em termos da poténcia de transmissao necessaria
para se obter a mesma BER.

Escrevendo a equagao (3.21) tanto para R, e P%g, quanto para R, e sz e
igualando-as, obtemos

1
PR-PR () 5.2
IR,

Para o canal 2, coloquemo-nos no caso em que as hipdteses classicas de diver-
sidade de transmissao sao verificadas, ou seja, os canais sao descorrelacionados e
equilibrados. Entao, a MCE do canal 2 tem posto r = L e os autovalores valem

A(Re) = X(Ro) = =2 (Ro) = 1, (3.23)

onde, sem perda de generalidade, normalizamos os autovalores em 1 para simplificar
o desenvolvimento matematico futuro.

Logo, o termo gy, ¢ dado por

L

g, = [J1=1" (3.24)

i=1

Assim, a penalidade de poténcia de um canal qualquer de posto L em relacao a
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Figura 3.3: Comparacao do desempenho de um canal equilibrado e um canal dese-
quilibrado.

poténcia do canal ideal, para se obter a mesma BER, é dada por

P.
P%E;;I = (91“1)

&=

(3.25)

ExEMPLO 3.1: Canal desequilibrado

Consideremos L = 3 antenas, o uso de uma modulacao BPSK e dois
cenarios de transmissao. O primeiro cendrio corresponde a canais descor-
relacionados e equilibrados. Ja o segundo, corresponde a canais descorrela-
cionados e desequilibrados, como aquele considerado em [11], cujos ganhos
valem O‘?Ll = 2,8302, 052 = 0,1415 e O‘?LS = 0,0283. O ruido tem poténcia
o2 =1.

Para o cenario de canais desequilibrados considerado, pode-se escrever
R = diag (2,8302 0,1415 0,0283) .

E, portanto,

1 1 1
IR = 598302 " 01415 0,0283

= 88,2234 .
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Finalmente, concluimos que a penalidade de poténcia para este cenario,
em relacao ao cenario equilibrado, é de

Prx .
Pl = $/88,2234 = 4,4517 .

Isto corresponde a uma penalidade de 6,48 dB.

A figura 3.3 mostra a BER para o canal desequilibrado e para o canal
ideal. Em primeiro lugar, observando a inclinacao das duas curvas, nota-
mos que os dois canais apresentam a mesma ordem de diversidade (de 3).
Entretanto, o canal desequilibrado apresenta uma perda (ou penalidade) de
6,48 dB em relacao ao canal ideal, como esperado.

3.3.1 Canais correlacionados

Até entao, interessamo-nos por canais El(b) descorrelacionados. Agora, conside-
ramos o caso em que os canais sao correlacionados e a MCE vale R. Intuitivamente,
vemos que essa correlacao entre os canais tende a degradar o desempenho, dado que,
quando um canal estd numa condicao de desvanecimento, os outros terao uma forte
probabilidade de também estar.

Para quantificar essa degradagao, podemos utilizar uma abordagem analoga aque-
la utilizada para quantificar a degradacao devido ao desequilibrio do canal. Assim,
para se comparar dois canais de MCEs Rl e f{2 sujeito a tr(fil) = tr(f{2) = L,
utilizamos a equacao (3.22). Vemos entdo que existe uma equivaléncia entre um
canal correlacionado e um canal descorrelacionado e desequilibrado.

Podemos também obter essa equivaléncia pela transformagao das antenas de modo
a se obter canais descorrelacionados. Para nao violar a restrigao de trago, essa trans-
formacao deve ser unitaria. Assim, utilizando-se a matriz de autovetores de R como

transformacao, obtemos antenas descorrelacionadas e o canal equivalente é desequi-
librado.

EXEMPLO 3.2: Canal correlacionado

Ainda para L = 3 antenas, consideremos um canal equilibrado cuja MCE
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(nao diagonal) vale

1 0000 0,9151 + 0,03275 0,9151 — 0,03275
R = |0,9151 —0,03275 1,0000 0,9151 + 0,0327;
0,9151 + 0,03275 0,9151 — 0,0327y 1,0000

Os autovalores de R sao

A(R) =2,8302, X\2(R) =0,1415 e \3(R) = 0,0283 .

E facil ver que o este canal é equivalente ao canal desequilibrado do
exemplo 3.1 e, logo, sua perda é de 6,48 dB em relacao ao canal ideal.

3.4 Alocacao Otima de Poténcia para DT

Os resultados da secao anterior mostram que o problema de canais correlacionados
¢é equivalente ao problema de canais descorrelacionados porém desequilibrados. Pode-
mos entao tratar apenas o caso de canais descorrelacionados e desequilibrados. Neste
caso, procuramos encontrar as poténcias p; 6timas para minimizar a probabilidade
de erro dada uma poténcia de transmissao fixa. Algumas tentativas de se resolver
esse problema de forma analitica foram feitas na literatura, ver [11, 16, 56]. Contudo,
esses trabalhos consideram um caso particular do problema e nao o problema geral.

Dentre esses trabalhos, podemos citar em especial o trabalho de Cavers [11] que
trata o caso de um canal de Rayleigh e modulagao BPSK. Esse trabalho mostra que,
quando a poténcia de transmissao Prx é baixa, deve-se alocar poténcia as antenas
cujos canais apresentam os maiores ganhos agl. Alocar poténcia aos canais que apre-
sentam baixos ganhos é um desperdicio de poténcia, pois esses canais se encontram
abaixo do nivel de ruido na recep¢ao, nao contribuindo para a diversidade. Por outro
lado, se Prx ¢é elevada, deve-se também alocar poténcia aos canais de baixo ganho,
uma vez que eles contribuem para a diversidade. Neste caso, alocar poténcia a esses
canais melhora consideravelmente o desempenho do sistema, em termos da BER.

Para melhor entender o principio da alocagao 6tima de poténcia, retomemos o
mesmo canal desequilibrado do exemplo 3.1. A figura 3.4 mostra a BER em func¢ao da
poténcia de transmissao Prx para uma reparticao igual de poténcia entre as antenas
e para a alocacdo 6tima de poténcia proposta por Cavers [11]. Consideramos trés
casos para a reparticao igual de poténcia, respectivamente, a melhor antenas apenas,
as duas melhores antenas e o conjunto das trés antenas.
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Figura 3.4: Comparacao do desempenho da alocagao étima de poténcia para M = 3
segundo [11] e reparti¢ao igual de poténcia utilizando 1, 2 ou 3 antenas.

Observa-se que a utilizagdo apenas da melhor antena (antena 1) com toda a
poténcia de transmissao conduz ao melhor desempenho para Prx < 9 dB. Isto se
deve ao fato de que o ganho de diversidade obtido com a utilizacao das demais an-
tenas (ou mesmo de apenas mais uma antena) nao seria significativo nessa faixa.
Assim, toda a poténcia alocada as antenas de baixo ganho seria desperdicada, tendo
em vista a alta atenuacao dos canais 2 e 3. Entretanto, a partir de 9 dB, torna-se
interessante utilizar também a antena de nimero 2 para aproveitar a diversidade do
canal. O mesmo é valido para a antena 3 a partir de 19 dB, como mostrado pela
curva de alocagao 6tima na figura 3.5.

A figura 3.5 mostra a poténcia étima alocada a cada antena em fungao da poténcia
de transmissao. Observamos que quando a poténcia de transmissao ultrapassa um
dado limiar, comeca-se a utilizar a segunda antena e mais além, a terceira. Obser-
vamos igualmente que, assintoticamente, a solugao étima tende para uma reparticao
igual da poténcia de transmissao entre as antenas.

Para melhor compreender o comportamento das diferentes solucoes, tracamos
a fdp (fungao densidade de probabilidade) da poténcia recebida pelo mével para
uma reparticao igual da poténcia de transmissao entre 1, 2 ou 3 antenas e para
Prx = 25 dB, mostradas na figura 3.6.

Observamos que, no caso de apenas uma antena, mesmo sendo aquela com o me-
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Figura 3.5: Alocagao 6tima de poténcia [11]. Poténcia de cada antena em funcao
da poténcia de transmissao Prx.
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Figura 3.6: fdp da poténcia recebida para 1, 2 e 3 antenas e reparticao igual da
poténcia de transmissao para Prx = 25 dB.
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Figura 3.7: Zoom da fdp da poténcia recebida para 1, 2 e 3 antenas e reparticao
igual da poténcia de transmissao para Prx = 25 dB.

lhor canal, a poténcia recebida é mais concentrada nos baixos valores. Para facilitar,
consideremos uma transmissao por blocos em que o canal é completamente descorrela-
cionado entre os blocos. Assim, cada bloco recebido apresenta uma poténcia diferente
e pode-se falar da BER de um bloco, supondo que o bloco é suficientemente grande.
Logo, vemos na figura 3.6 que se tem uma grande probabilidade de ocorréncia de
blocos com uma baixa poténcia (e portanto BER ruim) e uma pequena probabilidade
de ocorréncia de blocos com uma poténcia elevada (e BER boa). Contudo, a BER
resultante é dominada pelos blocos de baixa poténcia e a BER global é de 2,5 x 107%.

Quando passamos as duas melhores antenas, vé-se claramente uma concentracao
da poténcia recebida e uma diminuigao significativa da probabilidade de ocorréncia de
baixas poténcias. Logo, a BER global melhora consideravelmente e atinge 1,4 x 1072,
ou seja, mais de 17 vezes melhor que para uma tnica antena. A passagem de 2 a
3 antenas, por outro lado, sé traz uma melhoria de aproximadamente 2 vezes, para
uma BER global de 6,3 x 1075,

Essa melhoria da BER entre 2 e 3 antenas provém da diminuicao suplementar da
probabilidade de ocorréncia de poténcias muito baixas, como mostrado na figura 3.7.
Poderiamos nos surpreender que uma diminui¢ao da probabilidade de ocorréncia de
poteéncia inferiores a 5 dB seja responsavel por um ganho de mais de 2 vezes em termos
de BER. Poderiamos ainda nos perguntar se a maior probabilidade de ocorréncia de
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Figura 3.8: BER em funcao da poténcia recebida para um ruido de variancia o2 = 1.

v =

poténcias mais elevadas no caso de 2 antenas em relacao a 3 antenas (como mostra
a figura 3.6) nao seria mais vantajoso que a pequena diminuigao da probabilidade de
ocorréncia de poténcias tao baixas (no caso de 3 antenas).

Para responder a tais questoes, tracamos a BER em funcao da poténcia recebida,
mostrada na figura 3.8. Observa-se o comportamento exponencial da func¢ao Q(-), que
liga a poténcia recebida a BER. Por outro lado, para que, em média, as altas poténcias
compensem as baixas poténcias, é necessario que a razao entre a probabilidade de
ocorréncia de altas poténcias e de baixas poténcias seja proporcional ao inverso da
BER média. Para ilustrar tal relacao, suponhamos que somente haja dois valores
possiveis para a poténcia recebida: ou ela é baixa e a BER vale 0,5 ou ela é alta
o suficiente para que a BER valha, aproximadamente, 0. Logo, para se obter uma
BER média de 1079, ¢ necessario que a probabilidade de se ter uma alta poténcia
seja de 0,99998 contra uma probabilidade de 2 x 1075 de se ter uma baixa poténcia.
Vemos entao que as baixas poténcias sao muito mais nocivas a BER do que as altas
poténcias sao benéficas.

Em conclusao, devemos lembra que, ao reduzir a BER, devemos nos concentrar
em reduzir a probabilidade de ocorréncia de baixas poténcias, ou seja, para uma
poténcia constante, reduzir a dispersao da poténcia. Esta observacao é a base da
primeira técnica proposta neste capitulo, que visa minimizar a variancia da poténcia
recebida. Além disso, quando o canal é correlacionado ou desequilibrado, a solucao
de repartir igualmente a poténcia entre as antenas nao é mais 6tima.
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Estado da arte Depois de termos tentado otimizar a poténcia de transmissao
conjuntamente com o precoder W, como serd mostrado no restante deste capitulo,
tomamos conhecimento dos trabalhos realizados por Zhou em [56]. Neste artigo,
Zhou propoe o uso de um precoder cujas camadas sao formadas pelos autovetores
da MCE do canal, sendo a poténcia de cada camada ajustada de acordo com um
principio de water-filling, semelhante aquele proposto por Cavers em [11]. Além disso,
Zhou mostra que sua técnica, chamada FEigen-Beamforming, é 6tima no sentido de
minimizar a BER para um canal plano cujos coeficientes seguem uma distribuicao
de Rayleigh. Ele também mostra como acoplar seu precoder com técnicas de DT
do tipo STBC. O principal ponto fraco desta técnica é que ela é fortemente baseada
na hipotese de que o canal é Rayleigh. Nao sendo o caso, todo o desenvolvimento
apresentado em [56] é invalidado e nao se tem mais a garantia de que a solucao
encontrada minimize a BER.

As duas solucoes propostas a seguir nao possuem essa limitacao, adaptando-se a
distribuicao dos coeficientes do canal. Deste ponto de vista, as técnicas aqui propostas
podem ser vistas como uma extensao dos trabalhos [11] e [56], mesmo se elas foram
desenvolvidas de maneira independente.

Lembramos que as técnicas propostas a seguir se baseiam no conhecimento das
matrizes de covariancia do canal direto para os diferentes blocos b. Este conhecimento
é chamado partial channel state information at the transmitter (partial CSIT) na li-
teratura. Neste contexto, existem ainda trabalhos que consideram outras informagoes
como partial CSIT, dentre os quais podemos citar [30, 47, 50, 14].

3.5 Minimizacao da variancia

Com o objetivo de utilizar da melhor maneira possivel o arranjo de antenas em
transmissao, propomos uma primeira técnica baseada na minimizacao da variancia
da poténcia recebida pelo mével. Como mostrado anteriormente, para reduzir a BER
deve-se combater as poténcias de recepgao baixas, de modo a diminuir a probabili-
dade de ocorréncia de altas BERs. Além disso, também mostramos que aumentar a
diversidade pode ser visto como uma maior concentracao da poténcia recebida, ou
seja, uma reducao da variancia da poténcia em recepgao.

Para ilustrar esse fenomeno, consideramos a utilizagao de DT num canal de Ray-
leigh descorrelacionado e equilibrado com um nimero variado de antenas L. A fi-
gura 3.9 mostra a variancia da poteéncia recebida pelo moével em funcao do ntimero
de antenas na ERB. Lembramos que a poténcia de transmissao é fixa. Vemos, para
uma antena, que a variancia de 1 corresponde a variancia de uma variavel aleatoria
de Rayleigh de poténcia unitaria. J4 para duas antenas, vemos uma melhora sensivel,
com uma variancia de 0,5. Notamos também que a diminui¢ao da variancia se torna
cada vez menor com a adicao de antenas suplementares.
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Figura 3.9: Variancia da poténcia recebida em funcao do niimero de antenas L.

3.5.1 Modelo de sinal

Para se obter uma formulagao mais geral do problema tratado, estendemos o mo-
delo de sinal apresentado na segao 3.2 para o caso de um canal seletivo em freqiiéncia.
Seja h,,(b,n) a resposta ao impulso do canal entre a antena m e o mével, para o bloco
b. De modo andlogo ao caso de canais planos, supomos que esta resposta permanece
constante durante o periodo de um bloco. Dessa maneira, o sinal recebido pelo mével
y(b,n) se escreve como

y(b,n) =Y h(b,n) * 20 (b, 1) + v(b,n) | (3.26)

m=1
onde x denota o produto de convolugao.
Supomos agora que a duracao das respostas ao impulso h,,(b,n) é de D amostras.

Podemos, entéo, reescrever (3.26) explicitando o produto de convolugao entre os sinais
das antenas e o canal. Chega-se entao a

y(b,n) = Z B (b, 1) g (b, — 7) + (b, 1) . (3.27)
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O sinal z,,(b,n) é dado, de acordo com a figura 3.1, por

T(bn) =Y wh, (1)5(b,n) (3.28)

=1

Logo, substituindo-se x,,(b,n — 7) na equacao (3.27) e invertendo-se a ordem dos
somatorios, obtemos

D—-1

y(b,n) => "> w(l) ' P (b, 1)5,(b, 0 — 1) 4+ v(b,n) . (3.29)

Neste ponto, notamos que o somatério em i na equagao (3.29) corresponde a
convolucao do sinal apds diversidade de transmissao com o canal. Isto mostra a
similaridade do modelo do enlace reverso e direto devido a linearidade do precoder e
do canal.

Para se escrever a equacao (3.29) de modo matricial, lembramos primeiramente
T
que a camada [ do precoder é dada por w(l) = [wl(l) wo(l) -+ wy(D)] . A

seguir, empilhamos os produtos de convolucao h,, (b, n)x $;(b,n) num vetor e obtemos

y(b,n) =3 w()" [h(b, n) % % (b, n)] +u(byn) . (3.30)

=1

Por outro lado, a convolugao h(b, n) * §,(b,n) pode ser expressa como

§l(bv n)
| | | $i(b,n —1)
h(b,n) x 5(b,n) = [h(b,0) h(b1) --- h(b,D—1) , . (3.31)
| | | :
< g ~ |5(b,n—D+1)
H(b) S - -
él(bvn)

onde H(b) é o canal espago-temporal do bloco b e s;(b,n) é o vetor sinal associado a
antena virtual [. Uma vez definidas essas varidveis, podemos reescrever (3.30) como

L

y(b,n) = w(l)"H(b)8(b,n) + v(b,n) . (3.32)

Para completar a notacao matricial, basta escrever o somatoério em [ como um
produto escalar entre o vetor formado pelo empilhamento das camadas w(l) e aquele
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formado pelo empilhamento dos vetores H(b)s;(b,n). Obtemos assim
y(b,n) = w’s(b,n) +v(bn) , (3.33)

onde o vetor de precodificacdo w se escreve como
T
w=|wO0)? wnl ... w(L)T] (3.34)

e onde §(b,n) é o vetor de sinais virtuais filtrados pelo canal.

No que diz respeito ao vetor de sinais virtuais filtrados pelo canal §(b, n), de acordo
com a técnica de DT utilizada, dois possibilidades se apresentam:

1. Delay Transmit Diversity (DTD): Para esta técnica, podemos estabelecer
a seguinte relacdo entre os sinais virtuais $;(b,n) e o sinal s(b,n)

$(byn)=sbyn—101+1) Vi=12,...,L. (3.35)

Logo, podemos escrever o vetor §(b, n) como a convolugao entre o canal e o sinal
s(b,n) da maneira seguinte

s(b,n)
—H(b)— 0y --- 0y 0y Oy sbn— 1)
Oy —H®B-— - 0y 0y O ’
sthon)= | ®) . e s(b,n — 2) 7
Or Ow Ow Ow --- —HO— | s(bn—b—LH)
() - . =
§(b,n)
(3.36)

onde 0y, é um vetor coluna formado de M zeros, H(b) é a matriz de convolugao
do canal H(b) e s(b,n) é o vetor de sinais virtuais.

2. Space-Time Block Codes (STBC): Neste caso, cada sinal §;(b,n) é obtido
pela “codificagao”do sinal s(b,n) por um cédigo espago-temporal em bloco. A
relacdo especifica entre s(b,n) e $§;(b,n) depende do STBC utilizado. Para o
codigo de Alamouti [1], por exemplo, tem-se um bloco de tamanho 2 e a relagao
seguinte

(3.37)

1(b,n—1) _ s(byn)  —s"(by,n—1)
s(b,n —1) s*(b,n)

Para se utilizar uma técnica do tipo STBC, é necessario que o canal seja plano.
Nestas condigoes, a matriz canal H(b) se reduz a um vetor canal h(b) (pura-
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mente espacial). Logo, de modo geral, podemos escrever

h(b) 0y --- O [5:(b,7m)
s(byn) = | . o . . : (3.38)
OM OM h(b) SL(b, n)
’H‘(,b) é(l;,n)

onde, de modo andlogo ao caso de Delay Diversity, H(b) é a matriz de con-
volucao do canal h(b) e §(b,n) é o vetor de sinais virtuais.

Independente da técnica de DT usada, podemos escrever o sinal recebido de forma
matricial como

y(b,n) = W H(b)S(b,n) +v(b,n) . (3.39)

3.5.2 Critério de Minimo de Variancia

Partindo da expressao do sinal recebido dado pela equagao (3.39), podemos es-
crever a poténcia 1util recebida durante o bloco b como

P(b) = E{ |y (b, n)}2’7-t(b)} = wiH(b) E{é(b, n)s(D, n)H} HOL)Pw,  (3.40)

S

onde © é a matriz de covariancia dos simbolos “codificados”.

Nos dois casos tratados aqui, DTD e Orthogonal Space-Time Block-Codes (OSTBC),
os simbolos virtuais sao descorrelacionados se os simbolos s(b, n) sao descorrelaciona-
dos. Essa conclusao é evidente para o DTD, ja que os simbolos virtuais sao versoes
atrasadas dos simbolos s(b,n). Por outro lado, como mostrado em [45], esta con-
clusao também é valida para um OSTBC qualquer. Além disso, os simbolos virtuais
possuem a mesma poténcia que os simbolos s(b,n). Logo, supondo que a poténcia
dos simbolos s(b,n) vale Prx, chegamos a

©=PrxI. (3.41)
Finalmente, a poténcia 1til recebida vale
P(b) = Prx w'R(b)w , (3.42)

onde R(b) = H(b)H(b)" é a Matriz de Covariancia Espaco-Temporal (MCET) ins-
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tantanea do canal H(b).

E importante notar que a poténcia P(b) varia de um bloco a outro devido a va-
riacao do canal. Essa variagao se deve, principalmente, a variacao das fases do canal,
que podem fazer com que os percursos se combinem de modo construtivo, levando
a uma potencia recebida elevada, ou de maneira destrutiva, levando a uma baixa
poténcia recebida (desvanecimento). Como dito na segao 3.4, sao as baixas poténcias
que dominam a BER. Além disso, para uma poténcia fixa, diminuir a probabilidade
de ocorréncia de baixas poténcias implica na diminuicao de ocorréncia de poténcias
elevadas e, portanto, da variancia. Assim, a idéia central desta técnica é, pela mi-
nimizac¢ao da variancia da poténcia em recepgao, tentar reduzir a probabilidade de
ocorréncia de baixas poténcias com o objetivo de reduzir a BER.

O critério proposto é o de minimizar a variacao da poténcia em torno de uma
poténcia de recepgao alvo P.. A fungao custo J(w) a ser minimizada se escreve entao
como

Jw) = B (Prx 0" R(b)w - PC)2 | (3.43)

Vemos que J(w) corresponde a variancia da poténcia P(b) em torno de uma
poténcia média de recepcao P.. Note que o valor desta poténcia média apenas muda
a norma de w e, por conseguinte, a poténcia de transmissao. Podemos entao reescre-
ver (3.43), sem perda de generalidade, como

J(w)=E (wH’R,(b)w - 1)2 , (3.44)

o que corresponde a variancia da poténcia recebida para uma poténcia de transmissao
unitaria e uma poténcia média de recepcao de 1, chamada de variancia normalizada.
Isto nos permite encontrar o precoder 6timo cuja norma serd, em seguida, ajustada
de modo a respeitar a poténcia de transmissao desejada. Além disso, minimizando a
variancia normalizada ao invés da variancia da poténcia recebida, evita-se automa-
ticamente a solucao trivial w = 0, que levaria a uma variancia nula mas também a
uma potencia média recebida nula.

Observamos, en passant, que o critério (3.44) é similar ao critério CMA (Constant
Modulus Algorithm) [21], a diferenca sendo a matriz R(b). No caso do critério (3.44),
essa matriz possui, normalmente, posto completo. Por outro lado, no caso do CMA,
essa matriz é dada por x(n)x(n)f e, portanto, possui posto 1.

A minimizacao da variancia nao basta como critério pois, para uma poténcia
média de recepgao fixada, a solu¢ao de minimizacao total da variancia da poteéncia
recebida pode levar a poténcias média de transmissao muito elevadas. Para melhor
compreender esse fenomeno, consideremos o exemplo seguinte.
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EXEMPLO 3.3: Minimo de variancia

Consideremos um cenario simples, no qual a ERB ¢ equipada de um ar-
ranjo composto por M = 4 antenas espagadas de A./2 e o canal é formado
por 2 percursos de mesmo ganho em 0° e 10°. Cada percurso é caracterizado
por ter modulo constante e fase aleatdria, variando independentemente de
um bloco a outro. O ganho do canal foi normalizado em 1, o que equivale
a dizer que cada percurso possui ganho de 0,5. Para simplificar o exemplo,
consideramos um precoder composto de apenas uma camada (L = 1). En-
tretanto, todas as observacoes e conclusoes sao validas também para o caso
de um numero genérico de camadas.

Nesse exemplo, comparamos a solucao de minimo de variancia e a solugao
beamforming classica. A solucdo de minimo de variancia é aquela que mini-
miza o critério (3.44). Sua obtengao é descrita na secao 3.5.3. A solucao
beamforming é descrita na segao 2.5.2.

A figura 3.10(a) mostra o diagrama de radiagao para as duas solugoes.
As marcas em 0° e 10° mostram as direcoes dos percursos. As duas solugoes
foram normalizadas para que a poténcia de transmissao fosse de 1 (0 dB).
Note que a solugao beamforming conforma o diagrama de modo a transmitir
com o mesmo ganho na direcao dos dois percursos, ganho este de pouco mais
de 5 dB. Assim, a poténcia média recebida é de 5,62 dB e sua variancia vale
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0,497. J4 a solucao de minimo de variancia anula o percurso em 0°. Deste
modo, ela somente consegue transmitir na direcao 10° com um ganho de
aproximadamente 1 dB. Logo, a variancia da poténcia recebida é nula, dado
a utilizacao de apenas um percurso, que possui médulo constante. Por outro
lado, a poténcia média na recepcao é de —1,91 dB.

Podemos nos perguntar se obter uma variancia nula ao preco de uma
reducao da poténcia média em recepcao de mais de 7 dB conduz, ainda as-
sim, a um melhor desempenho. Para responder a esta questao, mostramos na
figura 3.10(b) a BER para uma modulac¢ao 4-QAM em fungao da poténcia de
transmissao para ambas as solucgoes. E evidente que para poténcias de trans-
missao elevadas, minimizar a variancia leva a desempenhos muito melhores
que aqueles do beamforming. Entretanto, para baixas poténcias de trans-
missao, a solucao beamforming é melhor. Iso se explica pela fato de que,
neste caso, a SNR média no mével é baixa e, portanto, a poténcia média
conta mais que a variancia para o desempenho.

Tendo em vista o exemplo acima, propomos completar o critério de minimizagao
da variancia com a minimizagao da poténcia de transmissao. Lembramos que a
poténcia média na recepcao foi fixada em 1. Note que a minimizagao da poténcia
de transmissao para uma poténcia de recepcao fixa é equivalente a maximizacao da
poténcia de recepcao para uma poténcia de transmissao fixa.

Podemos entao escrever o novo critério como
2
Jopa(w) = E{ (wH’R(b)w . 1) } + fwlw (3.45)

onde § é um parametro que controla a importancia dada a minimizacao da poténcia
de transmissao em relacao a minimizagao da variancia. O algoritmo que otimiza este
critério é chamado de Constant Power Algorithm (CPA) por analogia com Constant
Modulus Algorithm (CMA).

3.5.3 Solucao Otima - Algoritmo CPA

A equacao (3.45) apresenta um critério de ordem 4 em w. Logo, para encontrar
a solucao 6tima, primeiramente definimos a variavel intermediaria x(b) como

x(b) =R(b)w . (3.46)
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O critério CPA pode entao ser reescrito como
Jopa(w) = E{wa(b)x(b)Hw — wx(b) — x(0)"w + 1} + Bww . (3.47)

Podemos ainda agrupar o tltimo termo e o primeiro termo da esperanca, obtendo

Jopa (@) = w! <E{X(b)x(b)H} + 51) w —wh E{X(b)} . E{x(b)H}w 1, (348)

onde I é uma matriz identidade de dimensao M L.

Notamos que, para x(b) dado, o critério Jopa(w) é quadrdtico em w. Assim
sendo, este critério possui um tnico minimo, que é minimo global de Jepa (w). Este
minimo pode ser obtido pela utilizacdo do método de Newton [24]. Entretanto, uma
mudanca no valor de w implica numa mudanga no valor de x(b). Assim, w nao é
mais solugao 6tima de Jopa(w). Propomos entao a utilizagdo de um procedimento
iterativo para se obter a solugdo de Jopa(w). Este procedimento consiste em iterar
entre a obtencao do w 6timo que minimiza (3.48) para um x(b) dado e o calculo de
x(b) utilizando o w 6timo encontrado anteriormente.

Vamos agora adicionar o indice de iteragdo k as varidveis wy e x;(b). Com o
objetivo de se obter a solucao 6tima wy de Jopa(w) para x,(b) fixo, calculamos,
primeiramente, o gradiente g e a matriz Hessiana Hj, na iteracao k, dados por

g, = Q(Rk n ﬂI) Wi — i (3.49)
H, — 2<Rk v 61) , (3.50)
R, — E{X(b)x(b)H} - E{’R(b)wkw,’jk(b)} (3.51a)
pr = E{X(b)} - E{R(b)}wk ~Ruw,, (3.51b)

onde R ¢ a MCET média (dos diferentes blocos b).

Insistimos no fato de que Ry, e py dependem de x,(b), que é considerado constante
na formulacao acima. Logo, mesmo se podemos escrever pj explicitamente como
R wy, para a obtengao de (3.50), supomos que sua derivada em relacao a wy é nula.
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Finalmente, utilizando o método de Newton, obtemos

—1
Wiy = w, — H g

= wy — %(Rk + ﬁI>_1 [2 (Rk + ﬁl)wk - Pk] (3.52)
= %(Rk + ﬁI>_1f_{ Wi .

A equagao (3.52) mostra que w é solugao de uma decomposi¢ao generalizada em
autovetores e autovalores das matrizes Ry, + 31 e R. Além disso, a equacdo em si,
a menos do fator 1/2, corresponde a uma iteracdo do método da poténcia [23]. O
fator 1/2 pode ser omitido pois wy,; deve ser normalizado para respeitar a poténcia
de transmissao desejada.

Para melhor compreender o significado da atualizagao de wy, pela equagao (3.52),
consideremos dois casos extremos, respectivamente § =0 e [ = co. Com = 00, a
atualizagao de wy se torna

Vemos entao que, por um lado, a solucao nao depende mais de &(b) e, por outro lado,
a equagao de adaptacao (3.53) conduz ao maior autovetor? de R. Essa é exatamente
a solugao de maxima SNR, apresentada na secao 2.5.2.

Ja para J = 0, a equacao de adaptacao de wy, é
Wit X R,;lﬁ Wi . (354)

Desta vez, deve-se iterar entre w e x(b) para se obter a solu¢ao 6tima. Tal procedi-
mento leva a solu¢ao de minima variancia. Todavia, como mencionado anteriormente,
a solucao que conduz a minima BER é obtida para um valor intermediario de 3, de
modo a minimizar a variancia e maximizar a SNR no movel. A tabela 3.1 descreve
o algoritmo CPA. A condi¢ao de parada é que a variagao do critério seja inferior ao
limite eqpa.

Inicializagao A inicializacao wyy,; escolhida corresponde ao branqueamento do canal

e é dada por
T

Wini = [VlT v e Vi, (3.55)

onde v; é o autovetor da matriz de covariancia (puramente) espacial R associado
ao autovalor >\1(R) e os autovalores sao ordenados de maneira decrescente, isto é,
MR)>XM(R)>...>2 A (R).

2Definimos o maior autovetor de uma matriz como o autovetor associado ao maior autovalor
desta matriz.
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Tabela 3.1: Algoritmo CPA

. Inicializagao
Wy = Winj
1
Jepa(0) =
€CPA
R = E{R(b)}
k=1

. Célculo de Ry, e do critério Jopa (k)

Ry, — E{R(b)wk_lw,f_lR(b)}

JCPA</{J) = wkH_l (Rk + 61) W1 — 2w,f_1ﬁwk_1 +1.

. Atualizacao de wy,

wp = <Rk + BI>_IE W1 -

. Normalizacao de wy

o=

. Teste de parada sobre a variacao do critério

(a) Se }JCPA(k:) — Jopa(k — 1)} > ecpa, entao k = k + 1 e retorne ao passo 2
(b) Senao, pare
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Figura 3.11: BER em funcao da poténcia de transmissao. Comparacao da técnica
beamforming e da técnica CPA para diferentes valores de (3. Mo-
dulacao 4-QAM.

Note que esta inicializagdo corresponde a solugao Figen-Beamforming [56] para
uma poténcia de transmissao infinita e ela explora ao méaximo a diversidade presente
no canal. Essa inicializagao é, portanto, uma inicializacao de mdximo de diversidade.

Escolha de § Coloquemo-nos nas mesmas condigoes do exemplo 3.3 (pagina 74).
Com o objetivo de analisar a influéncia de  na solucao CPA, comparamos a BER
da técnica CPA para diferentes valores de 5 com aquela resultante do beamforming,
como mostrado na figura 3.11 para uma modulacao 4-QAM.

Como mostrado anteriormente, a solu¢ao beamforming corresponde a solugao CPA
com [ — o0o. Quando se diminui o valor de 3, observamos uma nitida melhora da
BER para valores elevados de Prx, gracas a minimizacao da variancia da poténcia
recebida. No entanto, para baixas poténcias, notamos uma degradacao da BER,
sobretudo quando passamos de 3 = 0,3 para f = 0. Essa degradacao se deve a
diminuicao da poténcia média recebia devido a menor diretividade de transmissao.

Constatamos que o valor de (3 deve ser escolhido, em funcao da poténcia de trans-
missao Prx, de modo a se obter o melhor desempenho, isto ¢, a BER minima. Essa
escolha seria tal que a curva de BER étima seria formada pelo minimo das curvas
apresentadas na figura 3.11. Contudo, a partir do critério proposto, nao é possivel
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Figura 3.12: Diagrama de radiacao da solucao beamforming e da solugao CPA com

B8=0e3=03.

deduzir o valor étimo de 3 para cada valor de Pryx.

Empiricamente, propomos tomar 0,3 como valor “6timo”de 3, no sentido de que
este valor conduz a um bom compromisso entre a degradacao da BER para baixas
poténcias de transmissao e a melhora da BER para altas poténcias de transmissao.

A figura 3.12 compara o diagrama de radiacao da solucao CPA, com § = 0 e
£ = 0,3, com a solugao beamforming. Note que, em relagao ao caso 3 = 0, o diagrama
da solucao # = 0,3 é deslocado a esquerda de modo a utilizar também o percurso
em 0°. Entretanto, este percurso ¢ utilizado com um ganho menor que o do percurso
em 10°. Essa reparticao de poténcia conduz a um ganho de 1,08 dB para a poténcia
média recebida (em relagao a poténcia de transmissao) e a uma variancia de 0,181.
Esses valores devem ser comparados com aqueles da solucao CPA com [ = 0, cujo
ganho é de —1,91 dB e a variancia é nula, e com aqueles da solu¢ao beamforming,
que apresenta um ganho de 5,62 dB e uma variancia de 0,497.

3.5.4 Resultados de Simulacao

As simulacoes apresentadas nesta secao consideram a utilizacao de um arranjo
linear composto por K = 4 antenas espacadas de )‘0/2, onde A, é o comprimento
de onda da portadora. Além disso, utilizamos um precoder composto por L = 2
camadas.

A seguir, comparamos o desempenho das seguintes solugoes: beamforming (pura-
mente espacial), Figen-Beamforming, Full Diversity e a técnica CPA proposta. Os
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resultados de Full Diversity correspondem a uma técnica 6tima de diversidade de
transmissao aplicada ao arranjo. Note que, para se atingir esta solucao, é preciso
utilizar um esquema do tipo STBC, o que conduz a uma perda de taxa, ou entao
utilizar um esquema DTD, o que implica uma complexidade adicional de equalizacao
no movel. Logo, mesmo se essa solucao pode levar a melhores resultados para certos
cenarios, ela é considera aqui mais como uma referéncia do que como uma solugao
pratica.

Como todas as técnicas, exceto a Full Diversity, necessitam conhecer a matriz de
covariancia do canal direto, simulamos N; =30 000 blocos de treinamento, utilizados
para cada uma das técnicas para obter a solucao, e entao Ny =100 000 blocos de
dados para se avaliar o desempenho das técnicas. A solucao obtida a partir dos
blocos de treinamento é normalizada para respeitar a poténcia de transmissao Pryx
e, em seguida, utilizada para calcular a poténcia recebida pelo mével P(b) durante
cada um dos blocos de dados. Essa poténcia é entao utilizada para calcular a BER
para uma modulagao 4-QAM. A expressao seguinte [36] foi utilizada para o calculo
da BER de uma 4-QAM de modo exato

2

BERygam(b) = Q < P(2b> ) - % Q( P(f) ) . (3.56)

oy oy

A poténcia de transmissao Prx é normalizada em relacao a poténcia de trans-
missao necessaria para se obter uma SNR de 0 dB no receptor mével supondo o uso
de uma antena omnidirecional na ERB.

Consideramos trés cenarios de simulacao: um canal sem linha de visada, corres-
pondendo a um canal de Rayleigh plano, chamado de NLOS (Non Line of Sight); um
canal com linha de visada, correspondendo a um canal de Rice plano, chamado de
LOS (Line of Sight); e um canal seletivo em freqiiéncia. A técnica de DT utilizada
nos cenarios NLOS e LOS pode ser um STBC ou um DTD com o mesmo desempenho
final, como discutido na secao 2.3.1. Por outro lado, no caso do canal seletivo, deve-se
utilizar obrigatoriamente o DTD, pois o STBC s6 pode ser aplicado a canais planos.
Entretanto, cabe ressaltar que os resultados apresentados nao dependem da técnica
de DT utilizada, bastando que esta atinja full diversity.

3.5.4.1 Cenario NLOS

O cenario NLOS simulado corresponde a um tnico percurso na direcao 0° e um
espalhamento angular A em torno desta direcao. Este é, portanto, um canal plano
em freqiiéncia e de distribuigao Rayleigh. Esse cenério foi originalmente definido em
[43], onde a expressao da MCE e do canal instantaneo foram obtidas. A MCE (média)
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R, para um espagamento d entre antenas, é dada por

2
Ra[l, ] = 2i/ exp {—j 2r(l — C)A% sinf| do . (3.57)
0

™ c

Nossos testes serao concentrados em 2 canais: o primeiro, com A = 5°, apresenta
uma correlagao espacial relativamente elevada e o segundo, com A = 25°, apresenta
uma correlacao espacial mais baixa. Na pratica, o valor de A depende da distancia
entre o mdvel e a ERB e do raio dos refletores ao redor do mével [43].

Como o canal apresenta uma distribuicao de Rayleigh, equivalente a uma distri-
buigao gaussiana na parte real e na parte imagindria, as estatisticas de ordem 2 (a
MCE) bastam para caracterizar o canal. E, de modo inverso, a resposta do canal
pode ser obtido efetuando tiragens de variaveis aleatérias de Rayleigh, cuja MCE é
a desejada. Isto nao seria mais verdade no caso de outras distribuicoes pois as es-
tatisticas de ordem 2 nao seriam mais suficientes para caracterizar completamente o
canal.

Assim, a partir de R, podemos obter realizagoes do canal ha (b) para cada bloco

b pelo sorteio de coeficientes de Rayleigh de poténcia unitaria e descorrelacionados.

Para tanto, consideremos, primeiramente, a matriz Ra expressa em autovalores e
autovetores

Ra = Vr,Dr, Vi, . (3.58)

onde Vg, ¢ a matriz de autovetores de R ordenados segundo as colunas dessa
matriz e Dr, é uma matriz diagonal, composta pelo autovalores de Ra.

Definamos o canal de Rayleigh descorrelacionado e equilibrado de poténcia unita-
T
ria hp,y (b) = [al(b) as(b) .- on(b)} , onde a,,,(b) é uma variavel aleatéria de
distribuicao de Rayleigh e de poténcia unitaria. Além disso, os diferentes coeficientes
am(b) sdo descorrelacionados entre si (E{hRay(b)hgay(b)} = I) e descorrelacionados
entre blocos, ou seja, E{am(b)a,*ﬂ(b — z)} = 0 para todo 7 # 0.

Logo, a partir de hg,y(b), pode-se obter ha(b) como
ha(b) = Ve, DZ  hpay(b) - (3.59)

A figura 3.13 mostra a BER para cada umas das técnicas simuladas em fungao da
poténcia de transmissao Prx. Vale a pena ressaltar que, para um canal de Rayleigh
plano, como o simulado aqui, a solugao Figen-Beamforming (Eig-BF) é 6tima.

Vemos que, para A = 5°, mostrado na figura 3.13(a), a técnica Eig-BF consegue
passar da solucao beamforming (ordem de diversidade de 1) a uma solugdo com ordem
de diversidade de 2 em funcao da poténcia de transmissao, mas mantendo sempre a
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Figura 3.15: Poténcia recebida média (a) e variancia da poténcia recebia (b) em
funcao da poténcia de transmissao para o cenario NLOS com A = 5°.

melhor BER possivel. Observamos também que a técnica Full Diversity atinge uma
ordem de diversidade de 2 na faixa de poténcias simuladas, dado que a maxima
inclinacao da curva de BER em relacao a SNR é de —2. Isto se deve ao fato de que o
canal é fortemente correlacionado, o que pode ser visto pelos seus autovalores: 3,8228;
0,1808; 0,0007 e 6,73 x 10~7. Notamos, portanto, uma concentracdo da poténcia
essencialmente em 2 modos de transmissao do canal, o que explica o limite da ordem
de diversidade em 2 para Prx < 30 dB e os 4 dB de perda da solucao Full Diversity em
relacao a Eig-BF e CPA. A técnica Full Diversity reparte igualmente a poténcia entre
todos os modos préprios do canal, enquanto que as outras duas técnicas (Eig-BF e
CPA) concentram a poténcia nos dois melhores modos, como mostrado na figura 3.14.

Quanto a técnica CPA, observamos que ela se iguala a solugao 6tima para Prx >
15 dB e apresenta uma perda na regiao onde o beamforming é 6timo. Isto vem
do ajuste de 3, como descrito anteriormente. Nesta regiao, deveria-se privilegiar a
diretividade em detrimento da variancia, utilizando-se um valor de 3 mais alto. A fi-
gura 3.15(a) mostra o ganho de diretividade das técnicas simuladas e a figura 3.15(b)
mostra a variancia da poteéncia recebida, que pode ser vista como um indicativo da
diversidade. Observamos que, a medida que a poténcia de transmissao aumenta, a
técnica Eig-BF chaveia seu ganho da diretividade total (beamforming) para a diversi-
dade total (Full Diversity). A técnica CPA, por sua vez, mantém a mesma repartigao
de ganhos, pois J permanece constante.

Por outro lado, para A =25° mostrado na figura 3.13(b), vemos que a técnica
Full Diversity atinge uma diversidade maior que 2 devido a menor correlagao entre

30
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Tabela 3.2: Caracteristicas do cenéario LOS

Percurso Tipo Ganho | Direcao | Atraso
Direto | Rice (KRgijee = 20 dB) | —0,97 dB 0° 0
Difuso Rayleigh —6,97 dB 40° 0

canais. Gragas a essa menor correlagao, esta técnica consegue obter melhores resulta-
dos para poténcias elevadas. Neste cendrio, os autovalores sao mais repartidos entre
os diferentes modos e valem: 1,7898; 1,7442; 0,4554 e 0,0150. Note que a solucao CPA
é exatamente igual a solugao o6tima Eig-BF em toda a faixa de poténcia de trans-
missao considerada pois, em razao da menor correlacao do canal, a importancia dada
a minimizacao da variancia pelo § é proxima da 6tima, como mostrado na figura 3.16.

A figura 3.17 mostra a reparticao da poténcia dentre os modos préprios do canal.
Vemos que as técnicas Fig-BF e CPA possuem a mesma reparticao, que é 6tima para
L=2. A utilizacdo do terceiro modo pela técnica CPA pode ser desprezada pois a
poténcia alocada a este modo esté aproximadamente 25 dB abaixo dos outros modos.
Ja a técnica Full Diversity utiliza os 4 modos e apresenta um melhor desempenho
para poténcias de transmissao elevadas.

3.5.4.2 Cenario LOS

Com o intuito de mostrar a vantagem da técnica proposta em relagao a solucao
FEigen-Beamforming, consideramos agora um canal com desvanecimento que segue
uma distribuicao que nao é Rayleigh, mas que ainda é plano. O cenario considerado
é composto por dois percursos, um direto e um difuso. O percurso direto apresenta
uma distribuigao de Rice [52] com um fator Kgrj. = 20 dB e o difuso apresenta uma
distribuicao de Rayleigh. Além disso, o percurso direto tem uma diregao de 0° e é
6 dB mais forte que o percurso difuso, cuja direcao é de 40°. A tabela 3.2 resume as
caracteristicas do cenario LOS.

A figura 3.18(a) mostra a BER em funcdo da poténcia de transmissdo para as
diferentes técnicas simuladas. Vemos que a técnica CPA apresenta os melhores re-
sultados, pois esta técnica quase nao utiliza o percurso difuso para transmitir, o que
pode ser visto pelo seu diagrama de radiagdo mostrado na figura 3.18(b).

As duas camadas da solugao CPA transmitem na mesma direcdo, porém com
um ganho diferente. Uma inspecao dos coeficientes de cada camada dessa solucao
também confirma que as camadas sao idénticas a menos de uma constante. Logo,
apenas uma camada, ou seja, um filtro puramente espacial, seria suficiente neste caso
e a utilizacao de duas camadas abre a possibilidade de repartir a poténcias entre as



3.5. Minimizacao da variancia 87

Percurso Percurso
o Direto Difuso

— v v o |

Beamforming ok
= = = Full Diversity - Reparti¢ao igual
—@— 2D Eigen-Beamforming
—=— CPA(B=0.3) - L=2

<ol —30\
\ ; ; ;

-80 -60 -40 -20 0 20 40
Angulo

10 v v

Ganho [dB]

BER
Ganho [dB]

| |
-80 -60 -40 -20 0 20 40 60 80
Angulo

101 v v

Ganho [dB]

10 I I I I I I I I I
4

I | |
-80 -60 —-40 -20 0 20 40
Angulo

5
Py [dB]

(a) BER (b) Diagramas de radiacao

Figura 3.18: Cenario LOS com modulacao 4-QAM.

camadas, levando a um numero infinito de solugoes possiveis. Todas essas solucoes,
contudo, possuem a mesma qualidade.

Mesmo se, nesse caso, um filtro puramente espacial seria suficiente para se obter o
desempenho da solucao CPA, esta solucao nao corresponde aquela do beamforming,
como mostrado pela diferenca de desempenho entre essas solugao na figura 3.18(a)
e pelo diagrama de radiagao da figura 3.18(b). A solucao beamforming maximiza a
poteéncia recebida, transmitindo na direcao de ambos os percursos. Como o percurso
direto apresenta praticamente mddulo constante, o uso do outro percurso apenas
degrada o desempenho pois a combinacao dos dois percursos cria desvanecimento.

A figura 3.20 mostra a reparticao da poténcia transmitida dentre os diferentes
modos do canal. Observamos que a solugao CPA utiliza o modo préprio principal
com uma poténcia ligeiramente inferior a do beamforming. A poténcia restante é
colocada no segundo modo proprio de modo a atenuar a direcao do percurso difuso.
Fazendo isto, a técnica CPA d4 um pouco menos de importancia a diretividade, em
relacao ao beamforming, para ganhar muito na variancia da poténcia recebida, como
mostra a figura 3.19.

Além disso, como esperado, a solucao Eig-BF nao é mais 6tima neste caso pois
a distribui¢ao dos coeficientes do canal nao é mais Rayleigh. A solu¢ao Eig-BF, no
entanto, ainda faz a hipétese de que o canal é Rayleigh e tenta transmitir utilizando
os dois percursos de modo a explorar a diversidade do canal, como mostrado pela
figura 3.20. Deste modo, a técnica Eig-BF utiliza ainda mais o percurso difuso que
o beamforming, como mostra o seu diagrama de radiagao na figura 3.18(b). Isto
explica porque o desempenho do Eig-BF é pior que o do beamforming. Finalmente,
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a solucao Full Diversity é completamente degradada, uma vez que o canal é formado
praticamente por um unico percurso, o direto.

A solucao CPA proposta conduz entao a um ganho significativo em relagao a
solugao Eig-BF. Este ganho provém do fato de que o CPA ¢é baseado num critério
de ordem 4, enquanto o Eig-BF é baseado num critério de ordem 2. Isto permite
a técnica CPA identificar a distribuicao dos coeficientes do canal (a caracteristica
Rice do percurso direto neste exemplo) e utilizar esse conhecimento para melhorar o
desempenho.

3.5.4.3 Canal Seletivo em Freqiiéncia

Para colocar em evidéncia uma outra vantagem da solucao CPA em relacao a
Eig-BF, simulamos um canal seletivo em freqiiéncia composto por 2 percursos. Esses
dois percursos apresentam as mesmas caracteristicas que no cenario LOS, com a
unica diferenca que, agora, o percurso direto é atrasado de um periodo de simbolo
em relacao ao percurso difuso. Note que, neste caso, um filtro puramente espacial
seria suficiente para explorar a diversidade temporal presente no canal, supondo que
o movel possua um equalizador. Além disso, consideramos que a informagao sobre
o perfil temporal do canal nao esta disponivel na ERB e, portanto, continuamos a
utilizar L = 2 camadas no precoder.

Como mencionado anteriormente, no caso de canais seletivos em freqiiéncia, nao
é possivel utilizar diretamente STBC e utilizaremos DTD como técnica de DT. Cada
sinal virtual é entao simplesmente uma cépia atrasada do sinal s(b,n). Se levarmos
em conta ainda a estrutura de transmissao apresentada na figura 3.1, é facil ver que o
conjunto formado pela diversidade de transmissao e pelo precoder corresponde a um
filtro espago-temporal em transmissao.

A figura 3.21(a) mostra o desempenho das técnicas simuladas. Podemos ver que
as técnicas CPA e beamforming apresentam o mesmo desempenho e que elas sdo niti-
damente melhores que a técnica Eig-BF'. Isto ocorre pois a solugao Eig-BF sincroniza
0s percursos, o que conduz a um canal equivalente plano, a perda da diversidade
existente no canal e, além disso, a criagao de desvanecimento devido a combinacao
dos dois percursos. Os diagramas de radiacao da solucao Eig-BF, mostrados na fi-
gura 3.21(b), mostram que a camada nao atrasada (7 = 0) transmite essencialmente
na direcao do percurso direto, que é o atrasado. Por outro lado, a camada atrasada
transmite sobretudo na dire¢ao do percurso difuso, que nao é atrasado. Isto cria dois
percursos que chegam ao mével no mesmo instante 7 = 1, degradando o desempenho.

Uma anédlise dos diagramas de radiagao [Fig. 3.21(b)] das solugoes beamforming e
CPA mostra que essas solugoes sao equivalentes. A segunda camada da solugao CPA
¢é fortemente atenuada e pode ser desprezada. Assim, observamos que o diagrama de
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Figura 3.21: Canal seletivo em freqiiéncia com modulagao 4-QAM.

radiacao da primeira camada (7 = 0) é idéntico aquele do beamforming e, como espe-
rado, um filtro puramente espacial é 6timo nas condi¢oes de simulacao consideradas.
Logo, o beamforming leva a solucao 6tima neste caso.

As figuras 3.22 e 3.23 mostram a diretividade e a variancia em funcao da poténcia
de transmissao, assim como a reparticao de poténcia dentre os modos proprios do
canal. Observamos que, como esperado, a solucao CPA e a solucao beamforming
possuem o mesmo comportamento, enquanto que a solugao Eig-BF tenta explorar
uma diversidade que nao existe pois os percursos nao sao totalmente Rayleigh e o
canal nao é plano.

Mostramos, entao, que a solucao CPA é capaz de discriminar o atraso entre os
percursos que formam o canal gracas a utilizacao da matriz de covariancia espaco-
temporal no lugar da matriz de covariancia espacial como no caso da técnica Eig-BF.
Mais uma vez, o uso da técnica CPA conduz a ganhos de desempenho em relagao a
solucao Eig-BF.

3.5.5 Necessidade de um Novo Critério

Mostramos que o critério de minima variancia e minima poténcia de transmissao
proposto na segao 3.5.2, equagao (3.45), apresenta vantagens em relacdo ao beam-
forming e a técnica Figen-Beamforming. Essas vantagens sao acentuadas no caso
de canais que nao sao planos em freqiiéncia e/ou cujos coeficientes nao seguem uma
distribuicao de Rayleigh. Pode-se especular que a solucao CPA nao estd longe da
solugao 6tima para esses cenarios.
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No entanto, nao resolvemos o problema da obtencao do valor 6timo de [ para
minimizar a BER em funcao da poténcia de transmissao. Além disso, mostramos que
o critério proposto conduz a uma reducao da BER em relacao a outras técnicas, mas
nao se tem a certeza de que este critério conduz a minimizacao da BER, sendo que
este é o objetivo maior num sistema de comunicagao digital. Tendo em vista esses
pontos, propomos a seguir um novo critério baseado diretamente na minimizacao da
BER.

3.6 Minimizacao da BER

Propomos um novo critério baseado diretamente na minimizacao da BER. Pude-
mos observar que a técnica Figen-Beamforming conduz a minimizacao da BER no
caso de um canal de Rayleigh plano. O objetivo nesta secao é propor uma técnica
capaz de atingir a minima BER no caso geral de um canal e uma modulacao quais-
quer.

3.6.1 Modelo de Sinal

Consideramos a mesma estrutura de transmissao apresentada na figura 3.1. As-
sim, partimos do modelo de sinal apresentado na secao 3.5.1. Mais especificamente
da expressao da poténcia recebida pelo mével e dada pela equagao (3.42), repetida
aqui por conveniencia:

P(b) = Prx wR(b)w ,

onde R(b) = H(b)H(b)" ¢é a Matriz de Covariancia Espaco-Temporal (MCET) do
canal H(b).

A SNR no mével para o bloco b se escreve

P(b WHR(b)w
Yo = 0(2) = Prx % : (3.60)

v

Consideremos a utilizacao de uma modulagao linear e também que a SNR é su-
ficientemente alta a ponto de podermos desprezar a probabilidade de ocorréncia de
erros além dos pontos vizinhos da constelacao. Além disso, consideramos o uso de
uma codificagdo de Gray. De acordo com [36], podemos, portanto, aproximar a BER
do bloco b pela expressao seguinte

N, d?.
BER(b) ~ WQ< %%> , (3.61)
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Tabela 3.3: Parametros N, N, e dyi, para as modulacoes QAM.

Modulacao | N | N, Amin
BPSK 1|1 5 = 1,4142*
4-QAM | 2| 2 5 = 1,4142
16-QAM | 4 | 3 S5 = 0,6325

64-QAM | 6 | 3,5 75 = 0,3086

256-QAM | 8 | 3,75 75 = 0,1534

1024-QAM | 10 | 3,85 \/% = 0,0766

* O dpin para a BPSK é o d,in equivalente, considerando a
poténcia de ruido de uma tnica dimensao.

onde N é o nimero de bits por simbolo, d,,;, € a distancia minima entre 2 pontos para
uma constelagao de poténcia unitaria, N, ¢ o nimero médio de vizinhos a distancia
minima e a fun¢ao Q(-) é dada por

Q) = % /:O exp (‘7’52) it (3.62)

Os parametros N, N, e dpi, para as modulacoes QAM sao apresentados na ta-
bela 3.3. E importante notar que a aproximacao (3.61) é valida para qualquer mo-
dulacao linear, como a PSK por exemplo, e nao somente para a QAM.

A figura 3.24 mostra a BER obtida a partir da aproximagao (3.61) e aquela obtida
a partir de simulagao. Podemos observar uma ligeira diferenga entre as duas curvas
para valores de BER acima de 5 x 107!, Entretanto, para valores de BER abaixo de
5 x 107!, o que corresponde & regido de interesse, nota-se que a aproximacao é boa
para qualquer modulacao.

3.6.2 Critério de Minima BER

Num contexto monousudario, o objetivo é utilizar a poténcia de transmissao dis-
ponivel da melhor maneira possivel. Assim, podemos enunciar o critério de minima
BER como a minimizacao da BER para uma poténcia de transmissao dada. A partir
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Figura 3.24: Comparagao entre a BER aproximada dada pela equagao (3.61) e a
BER simulada.

da expressao (3.61), pode-se escrever este critério como

min BER = E{BER(b)} = E{Nw Q < d‘%zﬂ“ b ) } , (3.63)

s.a. HwH =1

Podemos, entao, escrever a funcao custo a ser minimizada como

J(w)I%E{Q<\/NS%)} : (3.64)

. 2. o -
onde definimos N, = = para simplificar a notagao.
Notando que o termo % é constante e nao influi na minimizagao, podemos rees-
crever o critério proposto da seguinte maneira

min  Jyper(w) = E{ Q<\/m ) } 7 (3.65)

S.a. HwH =1

onde N, é um parametro que depende da constelagao escolhida.
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3.6.3 Algoritmo mBER-TD-DB (minimum BER-Transmit
Diversity- Downlink Beamforming)

Para encontrar a solucao 6tima correspondente ao critério de minima BER, pro-
pomos utilizar um método iterativo baseado no método do gradiente [24, 8]. Uma
vez que a restricao diz respeito unicamente a norma de w, podemos traté-la de modo
independente da minimizacao em si. Logo, o método do gradiente sera aplicado a
funcao custo Jyper(w) como no caso de uma minimizagao irrestrita. Apds cada
iteracao do gradiente, o vetor w encontrado sera normalizado a fim de respeitar a
restricao de poténcia transmitida. Isto resulta num algoritmo simples e eficaz, como
veremos a seguir.

Antes de enunciar o algoritmo, calculemos a derivada de Q(\/NS Yo ) em relacao

aw dQ(VNsw )  dQ(WNsw) dw (3.66)
dw - dvp dw |

Quanto ao primeiro termo da derivada, partindo da equagao (3.62), obtemos

dQ( styb)__L _st}/b A
dy QWGXI)( 5 )— fw) - (3.67)

Note que a funcao f(7,) depende indiretamente de w.

Utilizando a equagao (3.60), o segundo termo da derivada vale

d Prx
— =2—"7R(0 3.68
dw o2 (b) ( )
Finalmente, obtemos o gradiente de J,pgr(w), que se escreve como
0Jm w P
V JumpEr (W) = %() 9 % E{ Flw) ’R(b)} w . (3.69)

Nota-se que, em uma dada iteracao, a esperanca E{ () R(b)} corresponde a

uma matriz de covariancia formada pelas matrizes R(b) ponderadas pela funcao
f (7). Definimos entao

Ry, = E{f (76) R(b)} (3.70)

como a matriz de covariancia resultante na iteracao k£ do algoritmo.

A fungao f(+,) pode ser vista como um estimador da BER do bloco b para valores
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Figura 3.25: Comparacao entre as funcoes Q(\/7 ) e f(m).

relativamente elevados de SNR, como mostra a figura 3.25. Notamos que, para =, >
—5 dB, a fungao f(v,) ¢ uma boa aproximagao da fungao Q(y/7, ). Por outro lado,
para valores de SNR inferiores a —5 dB, a funcao f(7;) pode ser vista como um
indicativo da qualidade do sinal: quanto maior o valor dessa funcao, pior é a qualidade
do sinal.

Deste modo, a média ponderada, cujo o resultado é a matriz Ry, concede mais
importancia aos blocos que apresentam uma BER elevada e, dentre estes blocos,
mais especificamente aqueles nos quais a SNR instantanea 7, é muito baixa. Por
conseguinte, no processo de obtencao do precoder étimo w, levaremos mais em conta
estes blocos de modo a minimizar a probabilidade de ocorréncia de poténcias recebidas
muito baixas. Como mostrado na se¢ao 3.4, este procedimento leva a reducao da BER.

Neste ponto, podemos fazer um paralelo entre o critério de minima BER e aquele
que visa maximizar a SNR, apresentado na secao 2.5.2. O critério de maxima SNR,
contrariamente ao de minima BER, pondera as matrizes R(b) de todos os blocos
com a mesma intensidade, sendo que estes possuem BERs diferentes devido ao des-
vanecimento. Contudo, como a técnica de maximizacao da SNR é baseada na matriz
média de todos os blocos, ela nao percebe a variacao da poténcia entre estes. Nisto
reside a grande vantagem do critério proposto nesta secao em relagao ao cléssico de
maximizacao da SNR.

Algoritmo mBER-TD-DB Como mencionado anteriormente, o algoritmo pro-
posto, chamado de mBER-TD-DB (minimum BER-Transmit Diversity-Downlink Be-
amforming), é composto por duas etapas: a atualizagao de w por um método do tipo
gradiente e a normalizacao de w para verificar a restricao.



3.6. Minimizacao da BER 97

Partindo do gradiente expresso por (3.69) e definindo k& como o indice de iteragao,
podemos escrever uma iteracao do método do gradiente como

Whil = Wy — ,u’ VJmBER(wk)
. [V T ()]
, 2 IergX Rkwk (3 71)
_wk+,u—2% HRkwkH .
Rkwk
= + o
S R

onde ' é o passo de adaptagao. Utilizamos o gradiente normalizado, pois necessita-
mos apenas da direcao de adaptacao, uma vez que p’ ja ajusta o passo. Além disso,
como a fungao f(7,) pode assumir valores muito baixos de acordo com a SNR, a
norma dos elementos da matriz Ry também varia em funcao da SNR. A utilizagao do
gradiente normalizado torna, portanto, o passo de adaptacao independente da SNR.

Em seguida, o precoder wy.; deve ser normalizado para de verificar a restrigao

Wi+1

loonsa [

Wk+1 = (3.72)

Lembrando que w; também foi normalizado, vemos que a aplicagao das equa-
goes (3.71) e (3.72) altera essencialmente a dire¢ao de wy, pouco alterando sua norma.
Assim, a menos de um fator de escala (que serd ajustado pela normalizacdo de wy1),
podemos reescrever a equacao de adaptagao (3.71) como uma combinagao convexa,
resultando na seguinte equacao de adaptacao

Rjwy,

R 3.73
[Rewr] B73)

wit1 = (1 — pwi + p

onde p é o coeficiente de adaptacao, que define a intensidade com que wy, sera alterado
a cada iteracao.

A tabela 3.4 mostra o algoritmo mBER-TD-DB. Voltaremos a escolha do coe-
ficiente de adaptacao e da inicializacao mais adiante. A seguir, trataremos da ob-
tencao de um teste de parada para o algoritmo proposto. Para tanto, consideremos
a equagao (3.73) expressa de outra maneira

R
Wil = WE + (ﬁ — wk> ) (3.74)

-

~~
Awk
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Tabela 3.4: Algoritmo mBER-TD-DB

omyfi oo o]

M zeros M zeros
k=1

1. Inicializacao

2. Célculo de f(v) e Ry

3. Calculo de Awy,
Rywi 1

Aw; = ——M— —
" Raws |

Wi—1
4. Atualizacao de wy,
Wi = W1+ Awy,

5. Normalizacao de wy,
Wi

Wi =
[[wrl]
6. Teste de parada sobre o valor de Awy,
(a) Se ||[Awyg|| > empER, entdo k = k + 1 e retorne ao passo 2
(b) Senao, pare
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Devido a normalizacao considerada, os termos e Wy possuem a mesma

kW
[ R |
norma e, portanto, sao comparaveis. A adaptacao é, entao, feita pela adicao da
direcao de adaptagao Aw; multiplicada por p ao precoder wy. Conseqlientemente, a
adaptacao termina quando o termo Awy se torna nulo. Portanto, o teste de parada
é que a norma de Awy, seja inferior a uma dada tolerancia €,ggR.

A equagao (3.74) mostra, por outro lado, que o precoder timo wepy ¢ autovetor
de Ropt, pois, no ponto étimo, temos Aw,p, = 0. Esta condi¢ao também pode ser
reescrita como

Reopt Wopt — ||Ropt Wopt || @opt = 0 (3.75)

Vemos, entao, que wqyy ¢ um autovetor de Ry, cujo autovalor vale ||Roptwopt||-
Além disso, lembrando a equagao (3.71), concluimos que w,p; ¢ 0 autovetor associado
ao maximo autovalor de Ry, dado que (3.71) corresponde a uma itera¢ao do método
da poténcia.

Reforcamos que Ry € obtido a partir de wqp:. Conseqiientemente, nao é possivel
obter diretamente o valor de w,p¢ por uma decomposigao em autovetores e autovalo-
res. Observa-se, portanto, a necessidade de um procedimento iterativo como aquele
proposto. Este procedimento consiste em se alterar ligeiramente a matriz Ry e o
vetor wy, a cada iteracao, de modo a encontrar os valores 6timos Rop € wopt.

Realizar pequenas alteragoes corresponde a um baixo valor de 1. De modo anédlogo
ao algoritmo do gradiente, o valor de u é responsavel por duas caracteristicas da con-
vergéncia: a velocidade de convergéncia e o erro em regime (ou desajuste). Um maior
valor de p leva a uma convergéncia mais rapida, mas também a um maior erro em
regime. Existe, porém, um limite para o valor de i, além do qual o algoritmo nao con-
verge mais. Por outro lado, um menor valor de p conduz a um menor erro em regime,
mas também a uma convergéncia mais lenta. Existe, portanto, um compromisso entre
a velocidade da convergéncia e o erro em regime.

Uma anélise tedrica mais detalhada da convergéncia do algoritmo mBER-TD-DB
nao é facil de se feita e a convergéncia deste algoritmo para o minimo global nao
foi ainda provada. Contudo, acreditamos que a obtencao de resultados nessa frente
é possivel, deixando como perspectiva de continuacao deste trabalho. Esta crenca
é corroborada pelo fato de que nao foi observado sequer um caso de divergéncia ou
convergencia para minimos locais durante a realizacao de simulagoes para canais de
Rayleigh, onde se sabe que o 6timo global é dado pela solucao Eigen-Beamforming.
Para os demais canais, nao existem técnicas na literatura para minimizar a BER.
Portanto, nao podemos comparar a solugao proposta com outras solucoes, mas as
simulagoes parecem indicar que a solugao mBER-TD-DB seria o étimo global.

O passo de adaptacao utilizado foi determinado empiricamente para se obter um
bom compromisso entre uma convergéncia rapida e um baixo erro em regime, como
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serd mostrado na secao seguinte. Um valor tipico para esse passo seria pu = 0,5.

Para concluir, retomaremos a inicializacao do algoritmo, passo 1 da tabela 3.4.
Da mesma forma que para a técnica CPA, propomos uma inicializacao de mdzima
diversidade, que é bem adaptada quando a poténcia de transmissao é alta e a BER
resultante é muito baixa. Essa inicializacao corresponde ao uso de um precoder dia-
gonal que liga simplesmente cada antena virtual a uma antena real (cf. figura 3.1),
correspondendo a aplicagao da técnica de diversidade de transmissao diretamente as
antenas reais. Em seguida, se necesséario, o precoder w serd adaptado para minimizar
a BER durante a execucao do algoritmo.

3.6.4 Resultados de Simulacao

As simulagoes apresentadas nessa secao foram obtidas nas mesmas condigoes que
aquelas apresentadas na secao 3.5.4, isto é, utilizando-se um arranjo linear composto
por K =4 antenas espagadas de )‘0/2 e um precoder com L =2 camadas. Supomos
ainda a utilizagdo de uma modulacao 4-QAM, cuja BER é dada pela equacao (3.56)
e consideramos os mesmos cenarios de simulacao da secao 3.5.4, ou seja, um canal
NLOS, um canal LOS e um canal seletivo em freqiiéncia.

Nestas simulacoes, utilizamos N; =200000 blocos de treinamento ao invés de
30000 como anteriormente, mas mantivemos N; = 100000 blocos de dados para ava-
liar o desempenho das técnicas simuladas. O aumento do niimero de blocos de trei-
namento foi necessario para eliminar o comportamento erratico das curvas correspon-
dentes a solugao mBER-TD-DB. Em razao da nao-linearidade presente neste critério,
a estimagao da matriz Ry necessita de um maior nimero de blocos quando a BER e,
conseqiientemente, a fun¢ao f(-) assumem valores muito baixos. As solugdes Eig-BF
e CPA sao menos sensiveis a este fenomeno pois elas sao baseadas num critério de
ordem 2 e 4, respectivamente. Logo, o ntimero de blocos necessarios para se obter
uma boa estimacao é menor para estas solugoes. A solucao mBER-TD-DB, por outro
lado, estima de modo implicito as estatisticas de ordem superior, o que exige uma
janela de estimacao maior. Ressaltamos que poderiamos utilizar um nimero de blo-
cos de treinamento muito menor quando a BER resultante é elevada e aumentar esse
nimero para valores mais baixos de BER. Todavia, para simplificar as simulacoes,
utilizamos o mesmo nimero de blocos para todos os valores de BER simulados.

A seguir, comparamos as solugoes seguintes: Eigen-Beamforming (Fig-BF), Cons-
tant Power Approach (CPA) e a técnica mBER-TD-DB proposta nesta segao.
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3.6.4.1 Cenario NLOS

O cenario NLOS simulado corresponde a um tnico percurso na direcao 0° e um
espalhamento angular A em torno desta direcao. Este é, portanto, um canal plano
em freqiiéncia. Este cendrio foi definido em [43]. Para maiores detalhes, veja a
secao 3.5.4.1.

Interessamo-nos particularmente ao caso A =5°, no qual a solugao CPA apresenta
uma degradacao em relagao a solucao Eig-BF para valores de BER relativamente
altos. Entretanto, todas as observagoes e conclusoes relativas ao cenario NLOS com
A =5° sao validas também para A =25°.

Comecamos a apresentacao dos resultados pelo ajuste do passo de adaptacao .
J& observamos que o valor maximo de g para garantir a convergéncia do algoritmo
depende da BER. Para valores mais altos de BER, um passo proximo de 1 pode ser
utilizado. Por outro lado, quando a BER resultante diminui, deve-se também reduzir
o valor de p para garantir a convergéncia fina do algoritmo. Nessa situacao (BER
baixa), os erros sao sobretudo devidos ao desvanecimento e nao ao ruido térmico.
Logo, a adaptagao do precoder wj tem um maior impacto sobre a BER dos diferentes
blocos, o que pode provocar uma grande mudanca na matriz Ry e, conseqiientemente,
a uma grande mudanca no precoder wyy; na préoxima iteracao. Para evitar este
fenomeno, deve-ser reduzir o valor de pu.

A figura 3.26(a) mostra a convergéncia para uma poténcia de transmissao de 0 dB
e pn=1. Note que a convergéncia ¢é rapida. Podemos dizer que uma tnica iteracao
basta para que o algoritmo convirja (a partir da inicializagdo proposta). Apos essa
primeira iteracao, refina-se a solucao como mostrado pelo decrescimento da norma de
adaptagao ao longo das iteragoes. Contudo, esse refinamento nao traz uma melhora
significativa para a BER. Observamos o mesmo comportamento para uma poténcia de
transmissao de 30 dB, cuja convergéncia é mostrada na figura 3.26(b), onde utilizamos
1n=0,6. O passo de adaptacgao foi reduzido devido a baixa BER resultante neste caso,
o que leva a uma reducao da velocidade de convergéncia. No entanto, a convergéncia
continua rapida, tipicamente em menos de 10 iteracoes. A seguir, consideramos o
passo de adaptacao fixo em p=0,6.

A figura 3.27 mostra a BER das técnicas simuladas em funcao da poténcia de
transmissao. Os resultados indicam que a técnica mBER-TD-DB é capaz de atingir
a solucao 6tima, no sentido de minimizar a BER, e que ela conduz ao mesmo desem-
penho que a solucao Eig-BF, mesmo na regiao onde a técnica CPA apresenta uma
degradagao em relagao a solugao étima.

A técnica mBER-TD-DB obtém melhores desempenhos que a técnica CPA pois
a primeira é capaz de se adaptar as diferentes condicoes de SNR automaticamente.
Isto é feito por meio da func¢ao f(-), que pondera as matrizes de covariancia. Deste
modo, quando a SNR de recepgao é baixa (e, conseqiientemente, a BER é elevada), a
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Figura 3.26: Convergéncia do algoritmo mBER-TD-DB para uma poténcia de
transmissao de 0 dB (a) e 30 dB (b). As figuras mostram a BER
e ||Awg|| para cada iteracao.
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Figura 3.27: Cenario NLOS com A =5° e modulacao 4-QAM.
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Figura 3.28: Reparticao da poténcia entre os modos préprios do canal em funcao
da poteéncia de transmissao para o cenario NLOS com A = 5°.
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Figura 3.29: Poténcia recebida média (a) e variancia da poténcia recebia (b) em
funcao da poténcia de transmissao para o cenario NLOS com A = 5°.

Tabela 3.5: Caracteristicas do canal seletivo em freqiiéncia [33]

Percurso 1 2 3 4 d 6 7 8 9

Direcao 0° | 10° | =10° | 9° | =9° | 20° | —20° | 30° | 40°
Ganho [dB] | =2 | =7 | =7 | —-4| =4 | -9 | —10 | =15 | —20
Atraso [r] | 0 | 0 0 1 1 2 3 6 8

matriz Ry, tende para a matriz de covariancia média e a solugao sera o beamforming.
Por outro lado, quando a SNR de recepgao é alta (e, conseqiientemente, a BER é
baixa), a matriz Ry somente levard em conta os blocos em que a BER instantanea
é elevada, sendo a funcao f(-) desprezivel para todos os outros blocos. Assim, ao
invés de maximizar a poténcia na recepgao através da utilizagao apenas do maximo
autovetor, a solugao mBER-TD-DB utiliza também os outros modos do canal, como
mostra a figura 3.28, e concede mais importancia a diversidade para reduzir a BER
média.

A figura 3.29 mostra a poténcia recebida média e a variancia da poténcia recebida
em funcao da poténcia de transmissao. Observamos aqui também a adaptacao da
solucao mBER-TD-DB em funcao da poténcia de transmissao. Contrariamente a
solucao CPA, que mantém sempre o mesmo compromisso entre o ganho de poténcia
média ou de variancia, a solugao mBER-TD-DB é capaz de modular esses ganhos a
fim de se adaptar da melhor forma possivel as condi¢oes do canal e a poténcia de
transmissao, o que conduz ao desempenho 6timo, no sentido de minimizar a BER,
como mostrado pela BER, figura 3.27.

30
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Figura 3.30: Canal seletivo em freqiiéncia e modulagao 4-QAM.

3.6.4.2 Canal Seletivo em Freqiiéncia

O canal seletivo em freqiiéncia utilizado é aquele apresentado por [33]. Este canal
é formado por 9 percursos espalhados em 8 periodos de simbolo, como mostrado pela
tabela 3.5, para uma direcao nominal de 0° e um espalhamento angular de 20°. Além
disso, ainda utilizamos L = 2 camadas no precoder. Como mencionado anteriormente,
deve-se utilizar o DTD como técnica de DT, pois o canal nao é plano. E, como
mostrado na secao 3.5.4.3, o conjunto formado pela diversidade de transmissao e
o precoder corresponde, neste caso, a um filtro espaco-temporal em transmissao.
Note que o canal ja possui uma diversidade temporal que poderia ser explorada em
transmissao por uma unica antena. Entretanto, a utilizacao de um arranjo abre
a possibilidade de explorar também a diversidade espacial do canal, aumentando a
ordem de diversidade global.

A figura 3.30 mostra a BER das técnicas simuladas em funcao da poténcia de
transmissao para o canal seletivo em freqiiéncia. Utilizamos = 0,05 para garantir
uma convergéncia fina, necessaria as baixas BERs obtidas nesse cenario. Observamos
que as técnicas Eig-BF e CPA apresentam desempenhos bem préximos, enquanto
a técnica mBER-TD-DB obtém BERs ligeiramente inferiores até aproximadamente
15 dB e, a partir deste valor, exibe um ganho significativo em relagao as outras duas
técnicas. Ressaltamos que a solucao mBER-TD-DB atinge a BER minima e constitui,
portanto, uma limitante inferior para as outras técnicas.
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Figura 3.31: Poténcia recebida média (a) e variancia da poténcia recebia (b) em
funcao da poténcia de transmissao para o canal seletivo em freqiiéncia.

A figura 3.31 mostra a poténcia recebida média e a variancia da poténcia recebida
em funcao da poténcia de transmissao. Observa-se a adaptacao do compromisso
diretividade versus diversidade em funcao da poténcia de transmissao para a técnica
mBER-TD-DB.

3.7 Conclusao

Neste capitulo, propusemos duas técnicas para conciliar diversidade de trans-
missao e beamforming com o objetivo de minimizar a BER no mével para uma dada
poténcia de transmissao na ERB.

A primeira técnica proposta, Constant Power Approach (CPA), é baseada na
minimizacao da variancia da poténcia recebida. O critério CPA é semelhante ao CMA,
ou seja, um critério de ordem 4. O desempenho da técnica proposta é equivalente
ao da técnica otima FEigen-Beamforming quando o canal é plano e de distribuicao
Rayleigh. Entretanto, quando essas hipoteses nao sao mais respeitadas, a solucao
CPA leva a uma nitida melhora de desempenho.

No entanto, o desempenho da técnica depende fortemente do ajuste de um pa-
rametro (). Esse parametro controla a importancia dada a diretividade em relagao
a diversidade. Com o objetivo de superar esse problema, propusemos uma segunda
técnica, minimum BER-Transmit Diversity-Downlink Beamforming (mBER-TD-DB),
baseada diretamente na minimizacao da BER para uma dada poténcia de transmissao.
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Utilizando a informagao da BER instantanea de cada um dos blocos, esta técnica é
capaz de ajustar de modo adaptativo o compromisso entre diretividade e diversidade,
obtendo sempre a minima BER.

Além disso, a técnica mBER-TD-DB é utilizada como base para a proposta de uma
técnica multiusudrio, permitindo conciliar diversidade de transmissao e beamforming
multiusuario, apresentada no capitulo 4.






Técnicas Multiusuario

4.1 Introducao

Num contexto multiusuario, a principal preocupacao é a coexisténcia de vérios
usuarios numa mesma célula, no que diz respeito a interferéncia gerada entre eles.
Logo, o problema neste caso é como utilizar, da melhor maneira possivel, a poténcia de
transmissao considerando o arranjo de antenas para servir o maior niimero possivel de
usuarios e respeitar a qualidade de enlace exigida por cada um deles. Esse problema
nos leva, para um nimero fixo de usudrios, a um critério baseado na minimizagao
da poténcia de transmissao sujeito a restrigoes de BER alvo para cada usuario. O
critério assim enunciado pode ser visto como uma extensao ao caso multiusuario da
técnica mBER-TD-DB proposta no capitulo 3.

A técnica mBER-TD-DB supde a existéncia de um tinico usuédrio mével e é ba-
seada na minimizacao da BER deste usudrio sujeito a restricao de uma poteéncia de
transmissao maxima. Isto responde a questao de como utilizar, da melhor maneira
possivel, a poténcia de transmissao para obter a melhor qualidade possivel na ca-
mada fisica, tendo em vista a transmissao ponto-a-ponto entre a estacao radio-base
e o usuario mével.

Neste capitulo, formalizamos o problema multiusuario e propomos como critério a
minimizacao da poténcia de transmissao sujeito a BER alvo de cada usuario. Assim,
aumenta-se a capacidade do sistema, pois a estacao radio-base terd uma reserva de
poténcia de transmissao para ainda servir outros usuarios. Além disso, propomos um

109
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I wu (L) S D>
I — A @(b,m)
Precoder w, Usuério 1 IU,M(}))")
Precoder w, Usuario 2

Precoder w,

Usuario U

Figura 4.1: Estrutura de transmissao multiusuario: precoder w, aplicado ao arranjo
de antenas na ERB e diversidade de transmissao aplicada as antenas
virtuais.

algoritmo iterativo para encontrar a solucao 6tima deste critério.

4.2 Modelo de Sinal

Consideremos que a estagao radio-base (ERB) serve U usudrios moéveis numa
célula de um sistema de comunicacao radio-mével. A cada usudrio estao associados
um precoder e uma técnica de diversidade de transmissao, resultando na estrutura de
transmissao mostrada na figura 2.3 na pagina 23. Os sinais dos diferentes usuarios
sao transmitidos simultaneamente pelo arranjo, como mostra a figura 2.6, repetida
na figura 4.1 por conveniéncia.
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A partir do modelo de sinal e do desenvolvimento apresentando nas secoes 3.5.1
e 3.6.1, podemos escrever o sinal recebido pelo usuario u como

yAhn%:wa(@%b7z+§:me (b)si(b,n) +v(b,n) , (4.1)
Yu, u(b n) zyéu
yu,;&’v")
onde os precoders w, possuem norma unitaria, ou seja, kuH = 1. O primeiro termo

da equacao anterior corresponde ao sinal recebido pelo usuario u devido a transmissao
do sinal destinado a ele préprio. O segundo termo representa a interferéncia recebida
decorrente da transmissao para os outros U — 1 usuarios.

Logo, a poténcia til recebida pelo usuario v é dada por

onde R, (b) = H,(b)H,(b)* é a MCET do canal espaco-temporal H,, (b) entre a ERB
e 0 usuério u e p, é a poténcia dos simbolos s, (b, n).

Seguindo o mesmo desenvolvimento, obtemos a expressao da interferéncia recebida
pelo usuario u, devido a transmissao para os demais usuarios, como

I,(b) = E{}yun'(ba n)} ‘ u( } sz bw; , (4.3)

onde utilizamos o fato de que os sinais s;(b, n) sao independentes entre si.
Podemos, portanto, escrever a SINR do moével u no bloco b como

P,b) puwR,(b)w

L,(b 2 U ’
(b)+o S piwlR,(b)w; + o2

=1

Yu(b) = (4.4)

onde 02 é a poténcia do ruido presente na antena mével.

Supomos ainda que, globalmente, a interferéncia é gaussiana e utilizando a mesma
aproximacgao apresentada na segao 3.6.1, ver equagao (3.61) na pagina 92, podemos
escrever a BER do usuério u no bloco b como

BER,(b) ~ Ne, ( d@“v&@) ; (4.5)
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onde Ny, duin, € N, correspondem, respectivamente, ao nimero de bits por simbolo,
a distancia minima entre 2 pontos para uma constelacao de poténcia unitaria e ao
nimero médio de vizinhos a distancia minima da modulagao utilizada pelo usuario w.

4.3 Critério Multiusuario com Restricoes de BER

Num contexto multiusuario, busca-se atingir a qualidade de enlace exigida por
cada usuario, em termos de BER, minimizando a poténcia de transmissao necessaria
na ERB. A minimizacao da poténcia de transmissao conduz a minimizagao da inter-
feréncia entre as células, mas também permite a ERB servir um maior ntimero de
usuarios, aumentando assim a capacidade global do sistema.

A partir da expressao da BER dada por (4.5), o critério proposto se escreve como

U
. _ H
min  Prx = Y puw, Wy

BERué%:E{@( di“%mw)}:auvu’ (46)

=1 v

onde Prx € a poteéncia de transmissao da ERB e ¢, é a BER alvo do usuario u.

2
ming,

. . ~ . ~ d .
Para simplificar a notacao, definimos ¢, = %V—“cu e N,, = =5*. Podemos assim
ey

reescrever o critério proposto como

U

min  Prx = Y. pawlw,
u=1
s.a. E{ Q ( Ny, vu(D) )} =c, Yu (4.7)
ol =1 v

onde Ny, ¢ um parametro que caracteriza a modulacao utilizada pelo usuario u e ¢,
é o alvo, que leva em conta a modulagao do usuario u.

4.3.1 Solucao Otima

Observamos que as restri¢oes do critério em (4.7) acoplam os precoders w, e as
poténcias de transmissao p, dos diferentes usuarios, uma vez que todas essas variaveis
estao presentes na expressao de cada SINR ~,(b). Assim, para encontrar a solugao
do critério em (4.7), propomos a utilizagdo de uma método iterativo.
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Para tanto, escrevemos a funcao custo utilizando os multiplicadores de Lagrange
para incorporar as restricoes de igualdade. Logo, a funcao custo de Lagrange se
escreve

JeBER = z(j:puwunu + Z[j: Ay (E{ Q ( N, vu(b) )} - Cu) ) (4.8)

onde A\, é o multiplicador de Lagrange associado a restricao de BER do usuério u.

Antes de tratarmos da otimizagao do critério, calculemos a derivada de
Q («/Nsu Yu(D) ) em relacao a um w,, genérico. Podemos escrever, tendo em vista as
equagoes (3.66) e (3.67), que

dQ(\/Ng, vu(b) ) dQ(\/Ns, vu(b) ) dy,(b)

dw, B dy,(b) dw,
S . (‘Ns,u%(b)> D) @)
24/27 Ny, vu(b) 2 dwy,

v~

()

Com o objetivo de simplificar a notagao, definimos as seguintes variaveis auxiliares

N.(b) 2 wiR.(D)w, (4.10)
U

D,(b) £ ) pjwlR,(b)w,+ 0 (4.11)
7

T, (b) = g:g (4.12)

L. . . ~ . d~, (b
Precoders Otimos Primeiramente, notamos que a expressao da derivada %()
n

varia segundo n = u ou n # u. Tratemos, em primeiro lugar, do caso n = u [w,
intervém no numerador da equagao (4.4)], no qual a derivada vale

dyu (D)  2py Ru(b) wy

o N (4.13)

Por outro lado, quando n # wu, entdo w, intervém no denominador de ~,(b).
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Trata-se de w; e a derivada é dada por

D) [—DL@] 2 Rufb) w0 =TI @
Finalmente, podemos escrever
dQ(v/Ns, 7(0)) _ ) f((b)
dw, = =2 T(b) PuRu(b) wy (415)
QN b)) _ o I 00) Yu(b)pi Ru(b) wi , i # u

dw; Do (b)

Para encontrar a solugao 6tima, derivemos, primeiramente, a funcao custo J.ggr
em relagao a w;

&.uj

(4.16)

Tendo em vista as derivadas dadas pela equagao (4.15), podemos escrever a
equagao (4.16) como

(b
agin I { f g;((b))) Rj(b)} w;

U
+2p; Y M E{Jc(’%((bb)))%(b)Rk(b)} wj . (417)

o

9J. L . . N ~
Logo, fazendo a%f‘% = 0, podemos simplificar as poténcias p; e obter a expressao
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seguinte para os precoders 6timos

U
Z )\kﬁk +1I w; — )\jRj w; = 0 s (418)
i
onde
] ()
R; = E{WRJ(I))} (4.19)
e

R, - E{%%wmk(b)} | (4.20)

U
Rearranjando os termos da equagao (4.18) e definindo R§NT = > MRy +1
=y
obtemos ]
R;w; — A—jf{;NTc.;j =0. (4.21)

Note que a equagao (4.21) corresponde a uma decomposigao generalizada em
autovalores e autovetores de ( R;, RﬁNT , de modo andlogo ao critério com restrigoes

de SINR (critério DBPC) apresentado na secao 2.7.2, equagao (2.23). A diferenca
¢ que, no caso presente, as matrizes R; e R; sdo obtidas a partir de uma média
ponderada das MCET R, (b), enquanto a solu¢ao DBPC utiliza as matrizes médias
sem ponderagao [ver equagao (2.17)].

Devido & similaridade entre a decomposigao (4.21), proveniente do critério com
restrigoes de BER, e aquela dada por (2.23), proveniente do critério com restri¢oes de
SINR, ¢ fécil perceber que devemos escolher o autovetor w; correspondente ao maximo
autovalor da equacao (4.21), como ja provado para a solu¢ao DBPC na secao 2.7.3.
Conseqiientemente, a partir de (4.21), concluimos que este autovetor transmite no
sub-espago gerado pela matriz R; e no sub-espago nulo de R}, Se considerarmos
que o canal possui percursos bem definidos, podemos dizer que o autovetor maximo
transmitird utilizando os percursos que formam a matriz R; e evitara utilizar aqueles
presentes na matriz RN

Observamos que, de modo anédlogo ao caso monousuario, a matriz R; corresponde

1(um)

. Essas sao
D;(b)

a média ponderada das matrizes R;(b), cujas ponderacoes valem
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as ponderacoes multiusuario equivalentes as ponderacoes % do caso monousuario,
v

(o)
D;(b)
lado, os blocos que apresentam BER, aproximada pela funcao f (vj(b)), elevada serao
mais representados na matriz R;. Por outro lado, aqueles cuja interferéncia é impor-

tante, ou seja, D;(b) é elevado, serdo menos representados na matriz R;.

como mostra a equagao (3.70). O significado da ponderagao é que, por um

Assim, resumindo, a matriz R; serd composta pelos blocos que apresentam uma
alta BER e, além disso, essa alta BER nao provém da interferéncia, mas sim da ma
utilizagao do canal do usuario j. Logo, o precoder 6timo levara mais em conta esses
blocos para diminuir a BER do usuario j, utilizando melhor seu canal.

A matriz de covariancia de interferéncia ﬁk também ¢é resultado de uma média
ponderada das matrizes R (b) dos usudrios k # j. Entretanto, a ponderagao possui o
termo adicional v, (b), que é a SINR do interferente k no bloco b. Assim, como no caso

da matriz R;, a parte f(;:((:))) da ponderacao significa que a matriz f{k sera composta
pelos blocos que apresentam uma BER elevada devido a baixa poténcia 1til recebida.
Ja o termo 7, (b) tende a compensar esta primeira parte da ponderagao no sentido
que a matriz R; levard em conta um maior nimero de blocos, de modo a melhor
representar o comportamento global do canal do interferente k. Isso é explicado pelo
fato de que quando o valor de f(75(b)) ¢ elevado, o valor de 7, (b) ¢ baixo e vice-versa.

Logo, o produto f (vk(b))%(b) tende a ser mais ou menos constante.

Multiplicadores de Lagrange J& mostramos que os precoders 6timos sao os au-
tovetores maximos das decomposicoes generalizadas dadas pela equacao (4.21). Con-
tudo, para se obter w;, deve-se conhecer os multiplicadores de Lagrange A, com
k # j, afim de poder calcular a matriz RJ¥". Note que as matrizes R; e R, também
dependem dos precoders, mas as consideraremos conhecidas por enquanto. Seus va-
lores serao calculados a seguir, resultando num procedimento iterativo. Tratemos,
primeiramente, da obtencao dos multiplicadores de Lagrange 6timos. Para tanto,
derivamos J.ggr em relacao as poténcias p;, obtendo

8])]‘ u=1 8pj u—1 " 8]9)
0 (pjwj'w;) 9Q (v/Ns, (b))
= - - M E J 4
Ip; ’ Op; (4.22)
v 8Q< Nskfyk(b)>
A E
k=1 Ip;
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De modo analogo as derivadas de @) ( N, vu(D) ) em relacao a w, e w;, dadas

pela equagao (4.15), podemos escrever as derivadas de @) ( N, 7u(b) ) em relacao
a Py € p; Como

dQ(+/Ns, 7u(b) ) dQ(y/Ns, 7u(D) ) dyu(b)
f(u(D))

Podemos, entao, reescrever (4.22) como

0J.
g;jR = wilw; — E{f(%’(b)) %‘(b)}

U
+§pﬁ{&@@%@qmwp%.um

Finalmente, fazendo 8‘]5% = 0, obtemos o seguinte sistema linear
J

AX=b, (4.26)

bj] = wiw; =1 (4.27)

E{f(%‘(b))xj(b)} j=k
, (4.28)

onde b[j] corresponde ao j-ésimo elemento do vetor b e Alj, k] corresponde ao ele-
mento da linha j e coluna k£ da matriz A.

Mais uma vez, notamos que, para calcular A, devemos conhecer todos os precoders
w;’s e vice-versa, o que exige um procedimento iterativo. Antes de descrever este
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()4

9(pj)

9(p))=0 SN -

Dj Pj

Figura 4.2: Linearizacao da funcao g;(p;) em torno do ponto p; .

procedimento, devemos ainda determinar as poténcias de transmissao p;. Para tanto,
deverfamos derivar a funcao custo Jeggr em relagao a A; e anular essas derivadas.
Assim, respeitariamos exatamente as restrigoes de BER expressas por (4.7) e, para
um dado conjunto de \;, poderiamos calcular os precoders 6timos w; e as potencias
p; seriam obtidas a fim de verificar as restricoes.

Obtencao das Poténcias de Transmissao Obter as poténcias de transmissao a
partir das restricoes nao é tarefa facil. Primeiramente, porque as equagoes seriam
acopladas pelas poténcias, pois uma dada poténcia de transmissao intervém na ex-
pressao da BER de todos os usuarios. Também, porque a BER ¢é dada pela esperanca
de uma funcao nao-linear da SINR (a fungao @) e, como ja mencionado, a expressao
da SINR depende de todas as poténcias de transmissao. Logo, propomos efetuar
duas aproximacoes para vencer essas dificuldades: considerar apenas a influéncia da
poténcia de transmissao que intervém no numerador da expressao (4.4) e linearizar
a funcao () para encontrar o valor aproximado desta poténcia a fim de verificar a
restricao.

Definimos g;(p,) como a restricao de BER relativa ao usudrio j

6:0) = B3 Q({/Ns0) ) £ — ¢ (4.29)

onde apenas consideramos a influéncia da variagao da poténcia de transmissao rela-
tiva ao usudrio j para calcular sua BER. Note que g;(p;) = 0 quando a restricao é
verificada.

A segunda aproximacao diz respeito a linearizagao da funcao (). Para tanto,
consideramos que a poténcia de transmissao possui um valor inicial p;. A seguir,
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linearizamos a funcao ) em torno deste ponto, o que significa supor que g;(p;) é

uma reta passando pelo ponto (pj_, gj (p]_)) e cuja inclinagao vale a’g—l()pj) , COMO

7 Ipj=p;
ilustra a figura 4.2. Deste modo, é facil obter o valor p;r para o qual a linezjlriza(;éo
de g;(p;) vale 0, o que corresponde a uma aproximacao do verdadeiro valor de p; que
verifica a restricao. Esse método para encontrar a raiz de uma fungao a partir da
linearizacao desta é conhecido como método de Newton [24].

A derivada de gj(p;) em relacao a p; vale

g% - —E{f(vj(b))l‘j(b)} . (4.30)

Logo, a partir de p; e da derivada calculada neste ponto 99;(pj) ~, podemos

Ops Pj=p,
escrever a seguinte relacao (veja a figura 4.2)

dg; _9g; _ 9i(py) —9;(p;) (4.31)
Op; Pi=p; Op; Py = p; ’

onde a primeira igualdade vem da linearizagao da funcao g;(p;).

A seguir, buscamos obter a poténcia p;’ que verifica a restricao linearizada, isto
é, g;(p]) = 0. Deste modo, obtemos

 gi(py)
pl=p; — # . (4.32)
p; pj=p;

Nesta secao, descrevemos trés etapas: a obtencao dos precoders 6timos, a ob-
tencao dos multiplicadores de Lagrange e a obtencao das poténcias de transmissao
que verificam as restricoes. Ressaltamos que, para realizar cada etapa, deve-se co-
nhecer as quantidades resultantes das outras duas etapas. Assim, na secao seguinte,
apresentamos um algoritmo iterativo que acopla essas trés etapas. Esse algoritmo é
chamado Multi-User constrained BER (MU-cBER).

4.4 Algoritmo MU-cBER

Propomos, nesta secao, um algoritmo iterativo para encontrar a solucao étima do
critério expresso por (4.7). Detalharemos melhor as trés etapas descritas anterior-
mente, mostrando como estas interagem para formar o algoritmo MU-cBER, (Multi-
User constrained BER).
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Tabela 4.1: Algoritmo MU-cBER

1. Inicializacao

1 T
wu(l):\/;[l 0...010...01 } epu(l)=c<1 Vu

M zeros M zeros

2. Parat=1,2,..., N,
(a) Calculo de Ny(b), Dy(b), ~u.(b) e f(vu(b)) de acordo com as

equagoes (4.10), (4.11), (4.4) e (4.9), utilizando w, (k) e p,(k)

(b) Célculo da matriz A(k) de acordo com a equacao (4.27), utilizando as
variaveis calculadas no passo anterior

(c) Célculo de A(k), solucao do sistema linear A (k)A(k) = 1y

(d) Calculo das matrizes R, (k) e RINT(k), utilizando A(k) e w., (k)

(e) Célculo de A, (k) de acordo com a equacao (4.37)

(f) Atualizacao de w, (k)

wy (k) = wyu(k) + p Ay, (k) Yu
(g) Normalizacao de w, (k)

w, (k)

@B = 1o

Yu

3. Atualizacao de N, (b), Dy, (b), 7.(b) e f<%(b)), utilizando w, (k + 1) = w, (k)
4. Céleulo  de  g,(pu(k)) de acordo com a equagio (4.29) e

E{f(vu(b))xu(b)}
pu=pu(k)

5. Atualizacao das poténcias de transmissao p, (k)
9u(pu(k))

E{f(%(b))wu(b)}

pu(k+1) =pu(k) + Yu

Pu=Pu (k)

6. Teste de parada sobre as restrigoes g, (p.(k))

u u k ~
(a) Se max w > EMU-cBER, €ntao k = k + 1 e retorne ao passo 2

u

(b) Senao, pare
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Inicialmente, consideremos a iteragdo k do algoritmo e definamos w;(k) e p;(k)
como os precoders e as poténcias de transmissao no inicio da iteragao k. Voltaremos
a inicializacdo dessas varidveis mais adiante. A partir de w;(k) e p;(k) é possivel
calcular os multiplicadores de Lagrange \;(k) pela resolugao do sistema linear (4.26),
onde A(k) e b(k) dependem unicamente de w;(k) e p;(k). Esta é a primeira etapa
do algoritmo.

A seguir, de posse do conjunto de A;(k) obtido na etapa anterior, podemos atu-
alizar os precoders utilizando a equagao (4.21). Esta equacdo mostra que o precoder
w;(k 4 1) é o maximo autovetor da decomposi¢ao generalizada de R;(k) e RINT (k).
Contudo, note que essas matrizes foram calculadas utilizando os precoders w;(k)
obtidos na iteragdo precedente. Logo, apés muitas iteragoes, as matrizes R;(k) e
RINT(k), calculadas com o precoder wj(k), terdo este mesmo vetor w;(k) como auto-
vetor maximo e o algoritmo tera convergido, isto é, w;(k + 1) serd igual a w;(k)".

Entretanto, durante a convergéncia, nao devemos alterar muito o valor dos pre-
coders, pois isto poderia levar a divergéncia do algoritmo. Logo, propomos, ao invés
de calcular o autovetor maximo da decomposigao (4.21), apenas adaptar o precoder
w; no sentido deste autovetor. Isto ¢é feito através da realizacao de uma iteracao do
método da poténcia [23], dada por

s+ 1) = (RIT(R)) Ry () oy () (4.33)

seguindo pela normalizagao de w;(k + 1)

w;(k+1)

Wikt D) =1 e

(4.34)

E importante ressaltar que as matrizes R;(k) e RINT(k) sdo calculadas utilizando-se
o precoder da iteracao anterior w; (k).

Pelos mesmos motivos que para o algoritmo mBER-TD-DB, introduzimos um
coeficiente de adaptacao p de modo a nao alterar muito o precoder e garantir a
convergencia do algoritmo. Chegamos, assim, a seguinte equacao de adaptacao

(RIT()) R, (k) w, (k)

(RP70) Ry

wi(k+1)=(1-pw;k)+ ,u‘ (4.35)

Analogamente ao caso monousuario, podemos reescrever a equacao de adapta-

Note que os precoders w; sao normalizados, i.e., H“"JH =1.
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¢ao (4.35) como
wilk+1) = w;(k) + pAy, (k) , (4.36)

co1m

(RIT()) ™ R, (k) o, (k)

i | (R2709) R0y 0

A, (k) —w;(k) . (4.37)

Observamos que essas duas primeiras etapas do algoritmo sao acopladas pelas
variaveis \;(k) e w;(k). Além disso, devemos utilizar um x pequeno a fim de garantir
a convergeéncia do algoritmo. Propomos, entao, utilizar ©=0,1 e iterar vérias vezes
entre as duas primeiras etapas do algoritmo de modo que \;(k) e w;(k) convirjam.
Assim, para poténcias de transmissao p;(k) fixas, a atualizacao dos precoders w (k)
muda um pouco as SINR v;(k) que, por sua vez, alteram um pouco os valores de
A;j(k). Essa pequena mudanga nos \;(k) também conduz a pequenas alteragoes nas
matrizes R;(k) e RINT(k) e, conseqiientemente, a novos w;(k) que sao proximos dos
iniciais.

As duas primeiras etapas do algoritmo podem ser vistas como um algoritmo que,
a partir de um conjunto de poténcias de transmissao p;(k), é capaz de encontrar os
precoders w;(k + 1) e os multiplicadores de Lagrange \;(k + 1) “6timos”, no sentido
de anular a derivada do critério (4.8) em relacdo a w; e a p;. A unica derivada que
ainda poderia ser nao-nula seria aquela em relagao a A;. Neste caso, as restri¢oes nao
seriam verificadas. Terfamos, portanto, uma solucao, dada por w;(k+1) e p;(k), que
seria “6tima” para alvos especificos, mas nao para aqueles desejados.

A terceira etapa do algoritmo corresponde a atualizagao das poténcias de trans-
missao para verificar as restricoes. Como ja mencionado, propomos duas apro-
ximagoes para realizar essa atualizacao: considerar apenas a influéncia da poténcia de
transmissao que intervém no numerador da expressao (4.4) e linearizar a fungao @ a
fim de encontrar o valor aproximado desta poténcia que verifica a restricao. Obtemos,
assim, a seguinte equacao para atualizacao das poténcias de transmissao

95 (p;(k))

E{f(%(b))f’fj(b)}

pi(k+1)=p;(k) +a

, (4.38)

pj=p;(k)
onde a é o passo de adaptagao e utilizamos os novos precoders wy.(k+1) para calcular
a restri¢ao g;(p;(k)) e a derivada % = — E{f(yj(b))xj(b) . O passo de adaptagao

« foi introduzido para evitar a divergéncia do algoritmo, uma vez que o método de
Newton pode nao convergir de acordo com a inicializagao escolhida [24].
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A atualizacao das poténcias de transmissao constitui a terceira e ultima etapa
do algoritmo MU-cBER. Apéds essa etapa, atualizamos os precoders e as poténcias
de transmissao e podemos recomecar uma nova iteragao com esses novos valores até
atingir a convergéncia. A tabela 4.1 mostra o algoritmo MU-cBER proposto. A
escolha do coeficiente de adaptacao p e do passo de adaptacao a sera discutido na
se¢ao seguinte com a ajuda de um exemplo.

Finalmente, o teste de parada utilizado é que todas as restri¢oes sejam verificadas,
a menos de uma tolerancia. Lembrando que g, (pu(k:)) é o erro em relagao ao alvo
gu (pu(®)

do usuario u, podemos escrever o valor absoluto do erro relativo como p
U

Logo, o algoritmo para quando todos esses valores sao inferiores a uma dada to-
lerancia eyiy.cger. Ou, dito de outra maneira, enquanto o erro maximo for superior

a tolerancia, continuamos a execucao, como mostra o passo 6 do algoritmo.

Para terminar, retomamos a inicializacao do algoritmo, passo 1 na tabela 4.1.
A inicializacao do precoder de cada usudrio é uma inicializacao de mdzrima diver-
sidade, como no caso do algoritmo mBER-TD-DB (cf. tabela 3.4), supondo que o
usuario se encontra sozinho na célula. Essa inicializacao corresponde a utilizacao de
um precoder diagonal que simplesmente liga cada antena virtual a uma antena real
(cf. figura 4.1). Isto corresponde, para cada usudrio, a aplicacdo de sua técnica de
diversidade de transmissao diretamente as antenas reais. Além disso, gostariamos de
inicializar a poténcia de cada usudario em zero e deixar para o algoritmo a tarefa de
aumenta-las, respeitando os alvos. Entretanto, as poténcias de transmissao intervem
no denominador da fungao f(+), como mostra a equacao (4.14). Logo, propomos inici-
alizar as poténcias num valor € proximo de zero. Em seguida, durante a execucao do
algoritmo, os precoders w,, serao adaptados para reduzir a interferéncia multiusuario
e para criar diversidade, enquanto as poténcias serao adaptadas para que as BER
alvo sejam respeitadas.

4.5 Resultados de Simulacao

Consideramos o uso de um arranjo linear com K =4 antenas para servir U =2

usuarios méveis. As antenas sao espacadas de >‘0/2, onde \. é o comprimento de onda
da portadora. O precoder possui L =2 camadas.

Comecaremos por um cenario simples, no qual o canal de cada usuario é formado
por 2 percursos de Rayleigh de mesmo ganho e mesmo tempo de propagacao. As
direcoes dos percursos sao mostradas na tabela 4.2.

Para este cenario, simulamos N; =30 000 blocos de treinamento, utilizados para
se obter a solucao 6tima do algoritmo MU-cBER com uma BER alvo de 10~* para
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Tabela 4.2: Caracteristicas do cendrio composto por 2 percursos e 2 usuarios

Capitulo 4. Técnicas Multiusuario

usuario 1 usuério 2
percurso 1 | percurso 2 | percurso 1 | percurso 2
Direcao —35° —5° +25° +55°
Ganho -3 dB -3 dB -3 dB -3 dB

ambos os usudrios. Utilizamos 1072 como tolerancia eyy.cprr para o teste de parada.
Os demais parametros do algoritmo sao u=0,1, N, =10 e a = 1.

A figura 4.3(a) mostra a evolugao da poténcias de transmissao de cada usudrio,
assim como a poténcia total de transmissao durante a convergéncias do algoritmo
MU-cBER. A evolugao da BER de cada usuario durante a convergéncia é mostrada
na figura 4.3(b). Observe que o alvo de ambos os usudrios (107%) é atingido com uma
poténcia de transmissao total de 21,89 dB e que a convergéncia ¢é répida.

O desempenho desta solucao deve ser comparado ao da solucao DBPC, apre-
sentada na secao 2.7.2. Vale a pena lembrar que a solucao DBPC utiliza um filtro
puramente espacial para cada usuario e que o critério DBPC corresponde a mini-
mizacao da poténcia de transmissao com restrigoes de SINR para cada usuério e
nao de BER, como ¢ o caso da solugao MU-cBER. Logo, a solucao DBPC pode ser
vista como o equivalente multiusuario do beamforming puramente espacial classico
(monousuério).

Para comparar a solugao DBPC a solugao MU-cBER, devemos utilizar alvos de
SINR compativeis com os alvos de BER utilizados na solugao MU-cBER. Para tanto,
observamos que a solu¢cao DBPC tende a anular a interferéncia multiusuario, resul-
tando num canal de Rayleigh para cada usuario. De acordo com [38], a BER de um
canal de Rayleigh é dada por

1 SINR
BERRayleigh = 2 <1 ~ \/ 1 +SINR ) .

Utilizamos, portanto, 37 dB como alvo para os dois usuarios, quando do uso do
algoritmo DBPC, o que corresponde a um alvo de 10~ em termos de BER. A poténcia
de transmissao total resultante foi de 36,50 dB, isto é, 14,30 dB acima da obtida pela
solugao MU-cBER. Essa diferenca se deve ao fato de que a solugao MU-cBER com
2 camadas é capaz de anular a interferéncia multiusuario, mas também explorar a
diversidade presente no canal.

(4.39)
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Figura 4.3: Evolucdo da poténcia de transmissao (a) e da BER (b) durante a con-
vergéncia do algoritmo MU-cBER para K =4, L =2 e uma BER alvo
de 1074

2 usudrios A figura 4.4 mostra o diagrama de radiagdo de cada usuario, corres-
pondentes a solucao DBPC. As linhas tracejadas mostram as dire¢oes dos percursos
de cada usuario. Vemos que a solucao DBPC é capaz de anular completamente a
interferencia multiusudario, transmitindo na direcao de um usudario e nao na direcao
do outro. Isso garante a coexisténcia dos dois usuarios na mesma célula, dobrando a
capacidade do sistema.

Ja a figura 4.5(a) mostra os diagramas de radiagao correspondentes a cada camada
do precoder do usuario 1. Observamos que ambas as camadas transmitem na direcao
do usuario 1 e reduzem a poluicao gerada na direcao do usuario 2, como no caso do
DBPC. Contudo, cada camada transmite de modo diferente na direcao do usudrio
1, o que pode ser visto pela diferenca nos diagramas de radiacao correspondentes as
camadas [ = 1 e [ = 2. Esses dois diagramas diferentes conduzem a duas antenas
virtuais que, por um lado, apenas transmitem na direcao do usuario 1 e, por outro
lado, sao quase totalmente descorrelacionadas. De fato, a correlacao normalizada
entre essas duas antenas virtuais vale 0,03. Conseqlientemente, o canal virtual entre
a ERB e o usuario 1 possui uma ordem de diversidade de 2, que é explorada pela
técnica de diversidade de transmissao para reduzir a poténcia de transmissao. O
mesmo ¢ valido para o usudrio 2, cujas antenas virtuais possuem uma correlacao
normalizada de 0,15. Esta maior correlagao em relagao ao usuario 1 explica o fato da
poténcia de transmissao do usuario 2 ser ligeiramente superior a do usuario 1, como
mostra a figura 4.3(a).

Este exemplo simples nos permite compreender o funcionamento da solucao
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Figura 4.5: Diagrama de radiacao da solucao MU-cBER para K=4 e L=2. O
diagrama de cada camada é mostrado.
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Figura 4.6: Poténcia de transmissao total dos algoritmos DBPC e MU-cBER
(L =2) em funcao da BER alvo para 2 usuérios e K =4.

MU-cBER. Essa solucao é capaz de servir varios usuarios, mas, além disso, cada
transmissao monousudrio resultante possui antenas virtuais cujos canais apresentam
uma ordem de diversidade elevada.

Finalmente, a figura 4.6 mostra a evolucao da poténcia de transmissao total das
duas técnicas em funcao da BER alvo. Notamos um ganho significativo de poténcia
entre a solucao MU-cBER e DBPC, de 4,5 dB em 1072 até 18,5 dB em 107°. Esse
ganho mostra a vantagem obtida pela técnica MU-cBER, ao explorar a diversidade
de transmissao.

3 usuarios Consideramos aqui 0 mesmo cenario composto de 2 percursos, mas
passamos agora a 3 usuarios. A tabela 4.3 mostra a diregao dos percursos de cada
usuario, assim como os respectivos ganhos. Mantivemos o mesmo niimero de camadas
no precoder (L=2) e os mesmos parametros do algoritmo MU-cBER. Entretanto,
variamos o numero de antenas entre 4 e 6, com o objetivo de analisar o comportamento
das solucoes MU-cBER e DBPC.

A figura 4.7 mostra a evolucao da poténcia de transmissao total em funcao da
BER alvo para as duas técnicas. Consideramos a mesma BER alvo para ambos os
usuarios. Para K =4 antenas, observamos que o desempenho das duas solugoes sao
muito proximos, diferindo apenas na BER limite. A BER limite é definida como
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Tabela 4.3: Caracteristicas do cendrio composto por 2 percursos e 3 usuarios

usuario 1 usuario 2 usuario 3
percurso 1 | percurso 2 | percurso 1 | percurso 2 | percurso 1 | percurso 2
Diregao —95° —65° —15° +15° +35° +65°
Ganho -3 dB -3 dB -3 dB -3 dB -3 dB -3 dB

Figura 4.7: Poténcia de transmissao
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a BER minima atingida para uma poténcia de transmissao infinita. Esse limite se
deve a interferéncia multiusuario residual, que nao foi completamente anulada devido
ao reduzido ntimero de antenas em relagdo ao nimero de percursos interferentes (4,
neste cenario).

Quando passamos para K =5 antenas, essa limitacao deixa de existir e voltamos
a encontrar o mesmo comportamento que no caso de 2 usudrios e 4 antenas. Com
5 antenas, o arranjo é capaz de anular 4 diregoes, o que corresponde aos 4 percur-
sos interferentes. Observamos, entao, um pequeno ganho de poténcia no caso da
técnica MU-cBER em relagao ao DBPC. Este ganho se deve a exploragao da diversi-
dade criada pela técnica MU-cBER, sendo muito mais pronunciado quando passamos
para K =6 antenas, pois o grau de liberdade adicional é completamente traduzido
em ganho de diversidade. Esse ganho adicional, devido ao uso da diversidade de
transmissao, ¢ de 2 dB em 1073, de 6 dB em 10™* e de 9 dB em 1075,

4.5.1 Canal Seletivo em Freqiiéncia

O canal seletivo em freqiiéncia utilizado nesta sec¢ao é aquele apresentado em [33]
e ja utilizado num contexto monousuario na secao 3.6.4.2. Este canal é formado
por 9 percursos espalhados em 8 periodos de simbolo, como mostra a tabela 3.5,
para uma diregao nominal de 0° e um espalhamento angular de 20°. Consideramos o
mesmo espalhamento angular de 20° para todos os usuarios, mas a dire¢ao nominal
do usuario 1 é de —60° enquanto que a do usuario 2 é de 40°.

O precoder é composto por L = 2 camadas. Como o canal é seletivo em freqiiéncia,
deve-se utilizar o DTD como técnica de diversidade de transmissao. Como mostrado
na secao 3.5.4.3, o conjunto formado pela diversidade de transmissao e pelo preco-
der corresponde, neste caso, a um filtro espaco-temporal em transmissao para cada
usuario. Salientamos que o canal ja possui uma diversidade temporal que poderia ser
explorada por uma tnica antena na ERB. Contudo, o uso de um arranjo é obrigatorio
para se separar os diferentes usuarios no dominio espacial. O arranjo de antenas abre
também a possibilidade de explorar a diversidade espacial do canal, aumentando a
ordem de diversidade global.

A figura 4.8 mostra a evolugao da poténcia de transmissao total em fungao da
BER para as duas técnicas simuladas. Antes de analisar os resultados, notamos que,
neste caso, nao existe uma expressao para transformar a BER alvo em SINR alvo, a
ser utilizada pela técnica DBPC. Logo, representamos a poténcia de transmissao em
funcao da BER medida a partir dos blocos de dados para as duas técnicas. Notamos,
entretanto, que a técnica MU-cBER consegue garantir a BER alvo pedida. Assim, a
BER representada na figura 4.8 corresponde a BER alvo (e também & BER medida)
no caso da técnica MU-cBER e a BER medida no caso da técnica DBPC.
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Figura 4.8: Poténcia de transmissao total dos algoritmos DBPC e MU-cBER
(L=2) em fungao da BER alvo para 2 usudrios e canal seletivo em
freqiiéncia.

Neste cenario, observamos um ganho de poténcia entre as solucoes MU-cBER e
DBPC de 4 dB em 1073 e de 7,5 dB em 7 x 107%. Além disso, observamos que a
técnica DBPC nao consegue atingir uma BER de 6 x 107 (ou inferior), enquanto a
solucao MU-cBER atinge BERs tao baixas quanto 2,7 x 10~ Essa limitacao, para
ambas as técnicas, vem da interferéncia entre os usuarios, que nao é completamente
anulada devido ao reduzido niimero de antenas em relagao ao nimero de percursos de
cada usudrio. Conseqiientemente, mesmo para uma poténcias infinita (ou, equivalen-
temente, ruido térmico desprezivel), o nivel de interferéncia multiusuario permanece
o mesmo, o que conduz a uma BER minima. No cenario considerado, é impossivel
obter melhores desempenhos do que esta BER minima. Por outro lado, a técnica
MU-cBER apresenta uma BER minima mais de duas vezes menor do que do DBPC.

4.6 Idéias e Perspectivas

4.6.1 Algumas Consideracgoes sobre a Convergéncia

Uma andlise rigorosa da convergéncia do algoritmo MU-cBER é complexa. Além
disso, a falta de solugoes analiticas para o critério proposto torna dificil esta andlise.
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No entanto, efetuamos uma analise preliminar do algoritmo proposto tendo em vista
sua convergeéncia, apresentada a seguir.

Lembremos que o algoritmo MU-cBER é composto por duas partes, sendo que a
primeira corresponde ao loop em w, e \,, representada pelo passo 2 do algoritmo ; e
a segunda corresponde a atualizacao dos p,, representada pelos passos 3 a 5.

A primeira parte pode ser encarada como um algoritmo a parte, que, para um
dado conjunto de poténcias de transmissao, obtém os w, e A\, no sentido de anular a
derivada do critério em relagao a w,, e a p,, equagoes (4.17) e (4.25), respectivamente.
Assim, a cada iteracao, o calculo de w, e de )\, altera ligeiramente cada uma dessas
variaveis, de modo a anular completamente as derivadas (4.17) e (4.25). Por outro
lado, a derivada do critério em relagao aos multiplicadores de Lagrange nao é necessa-
riamente nula, o que implica que as BER alvo nao sao necessariamente verificadas. A
solucao assim encontrada, dada pelos p, do instante e os w, calculados, corresponde

a um ponto o6timo do critério enunciado para valores especificos das restricoes, ou
seja, BERs obtidas diferentes das BER alvo.

A segunda parte do algoritmo é responsavel pela atualizacdo das poténcias de
transmissao a fim de que as BER se aproximem dos alvos. Dito de outra forma,
quando utilizamos este novo conjunto de poténcias de transmissao para calcular os
precoders w,, a solucao encontrada corresponde a BERs ainda mais proximos dos
alvos.

Esta analise preliminar evidencia o principio de funcionamento do algoritmo MU-
c¢BER como duas partes que, uma de cada vez, adaptam os precoders w,, e as poténcias
Py para otimizar o critério proposto. Tal andlise nao prova a convergencia do algo-
ritmo, mas fornece elementos que podem ser utilizados para fazé-lo no futuro.

4.6.2 Versao Adaptativa

Duas observacoes nos levaram a propor uma versao adaptativa do algoritmo MU-
cBER. A primeira, de carater mais pratico, concerne a variacao do canal com o tempo
devido ao deslocamento do movel. Esta tem o efeito de mudar as dire¢oes dos percur-
sos que ligam a estacao radio-base ao movel. Pode ainda ocorrer o desaparecimento
de alguns percursos e o surgimento de outros, de forma dinamica. Portanto, é im-
portante esquecer o passado distante e se interessar apenas por um periodo mais
ou menos curto do passado proximo para inferir as caracteristicas do canal. A se-
gunda observacao, que tem como base a complexidade de implementacao, diz respeito
ao grande nimero de blocos sobre os quais devemos efetuar a média (no lugar das
esperangas do algoritmo) a cada iteragao do algoritmo para obter as quantidades
necessarias a execucao do mesmo.

Na versao adaptativa, as esperancas seriam substituidas por médias com fator de
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esquecimento e, a cada novo bloco b, uma tnica iteracao do algoritmo seria realizada
para atualizar os precoders w,(b) e as poténcias p,(b). Note que, agora, o indice
de iteracao ¢ o indice dos blocos. Desta forma, as matrizes R; e f{k, por exemplo,
originalmente dadas por (4.19) e (4.20), seriam calculadas como

R;(b) = N R;(b—1) + M

bo-1 0 (4.40)
Ry (b) = X Ry(b— 1) + %jg)%(b — )R(b) | (4.41)

onde )\ é o fator de esquecimento, respeitando a seguinte condi¢ao: 0 < X < 1. As
variaveis v;(b—1) e D;(b—1) seriam as quantidades a priori, calculadas utilizando-se
os precoders e as poténcias no instante b — 1.

A matriz A, a equacao (4.27), e os valores ¢;(p;), equacao (4.29), seriam calculados
de modo analogo, utilizando a BER a priori para atualizar as poténcias.

Logo, a cada novo bloco b, as matrizes de covariancia R;(b) de todos os usudrios
seriam estimados e seus valores utilizados para calcular os novos valores de N;(b),
D;(b), v;(b), f(v;(b)), A(b) e da BER a priori BER;(b). Os multiplicadores de
Lagrange A(b) seriam, entao, atualizados e seus valores utilizados para obter os novos
valores das matrizes RINT(b). A partir destas matrizes, os precoders w;(b) seriam
atualizados. Finalmente, as poténcias p;(b) seriam atualizadas e os novos valores de
gj(p;, b) obtidos pela utilizacdo das quantidades previamente calculadas.

4.6.3 Versao Simplificada

Lembramos que o método proposto MU-cBER é baseado na decomposicao ge-
neralizada em autovalores e autovetores das matrizes de covariancia obtidas através
de médias ponderadas das MCET estimadas a cada bloco, como mostram as equa-
coes (4.19) e (4.20). A mesma observagao é valida para a técnica monousudrio mBER-~
TD-DB, proposta na segao 3.6.

Além disso, notamos que as ponderagoes das matrizes de covariancia sao tais que
os blocos que apresentam melhores BERs sao menos representados na matriz de co-
variancia média resultante e os blocos que possuem BERs mais elevadas sao mais
representados na média. Poderiamos, entao, tentar simplificar essas ponderacoes, da-
u®) | 1(n0)

D;(b) Dy (b)
por funcoes mais simples da relacao sinal ruido -;(b) ou ainda por simples limiares.
Desta forma, obteriamos algoritmos mais simples e menos complexos computacional-

das por f(95) no caso monousuario e por v (b) no caso multiusuario,
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mente, mas, provavelmente, ao preco de uma degradacao no desempenho da solucao
assim obtida.

4.7 Conclusao

Neste capitulo, propusemos a utilizacao de um precoder composto de varias cama-
das aliado a uma técnica de diversidade de transmissao, com o objetivo de reduzir a
poténcia de transmissao necessaria para garantir a BER alvo dos usuarios em relagao
a estrutura cldssica (que utilizaria um filtro puramente espacial). Essa reducao é
obtida gracas a diversidade adicionada ao enlace.

Para explorar da melhor maneira possivel esta estrutura, propusemos uma técnica,
chamada Multi-User constrained BER (MU-cBER), baseada na minimizacao da po-
téncia de transmissao sujeito a restricoes sobre a BER de cada usuario. Esta técnica é
uma extensao da técnica monousuario mBER-TD-DB, proposta da secao 3.6. Como
esta ultima, a técnica MU-cBER nao se limita ao caso de canais Rayleigh ou de
modulagoes especificas, adaptando-se automaticamente a distribuicao do canal a fim
de minimizar a poténcia de transmissao.

Os resultados de simulagao mostram que a utilizacao da técnica MU-cBER leva a
um ganho significativo de poténcia em relacao a técnica puramente espacial DBPC.
Este ganho provém da exploragao da diversidade espacial criada pelo precoder.






Conclusoes e Perspectivas

Neste trabalho, estudamos como utilizar, da melhor maneira possivel, um arranjo
de antenas na estacao radio-base para transmitir para um ou varios usuarios moveis.
Para tal, apresentamos a dicotomia existente entre as técnicas classicas de diversidade
de transmissao e aquelas de beamforming em transmissao. Propusemos, entao, um
novo esquema de transmissao que concilia diversidade de transmissao e beamforming
em transmissao pela utilizacao de um precoder composto de varios filtros puramente
espaciais. Esse precoder transforma o arranjo de antenas num arranjo virtual, no qual
as antenas (virtuais) possuem uma ordem de diversidade elevada. Essa diversidade é
entao explorada por uma técnica classica de diversidade de transmissao. Além disso,
o precoder serve de interface entre os sinais na saida desta técnica de diversidade e as
antenas reais, tendo a tarefa de conformar o diagrama de radiagdo em transmissao.

O uso do esquema de transmissao proposto, com um precoder entre o arranjo de
antenas e a técnica de diversidade de transmissao, requer novas técnicas capazes de
explorar o potencial oferecido por este esquema. Assim, no capitulo 3, apresentamos
duas técnicas para se calcular o precoder para uma técnica de diversidade de trans-
missao qualquer, desde que ela seja capaz de atingir full diversity, como é o caso, por

exemplo, dos cédigos de bloco espaco temporais (STBC) ou da técnica delay transmit
diversity (DTD).

A primeira técnica proposta é baseada num critério de minimo de variancia, o que
corresponde a minimizagao da variancia da poténcia em recepgao. Este critério tem o
objetivo de melhorar o desempenho pela reducao da BER para uma dada poténcia de
transmissao na estacao radio-base. O algoritmo e a técnica resultantes sao chamados
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de CPA (Constant Power Approach). Contudo, o desempenho dessa técnica depende
fortemente do ajuste de um parametro ((3), que controla a importancia dada a di-
retividade em relacao a diversidade. Porém, esse parametro nao pode ser ajustado
de forma automatica em funcao da poténcia de transmissao disponivel, como seria
desejavel para se atingir a BER minima em todos os casos.

Para superar essa dificuldade, propusemos um segundo critério baseado direta-
mente na minimizacao da BER em recepcao, para uma dada poténcia de transmissao.
A técnica, assim obtida, chamada de mBER-TD-DB (minimum BER-Transmit Di-
versity-Downlink Beamforming), é capaz de ajustar de maneira automdtica o com-
promisso entre diretividade e diversidade para minimizar a BER. Mostramos, ainda,
através de resultados de simulagoes, os ganhos obtidos com esta técnica em relacao
a técnicas classicas de beamforming em transmissao ou diversidade de transmissao.

No capitulo 4, propusemos uma extensao da técnica mBER-TD-DB ao contexto
multiusuario, no qual faz mais sentido minimizar a poténcia de transmissao, res-
peitando-se BER alvos para cada usuario, do que minimizar a BER dos usuérios
para uma dada poteéncia de transmissao. Partindo desse critério, propusemos um
algoritmo iterativo para se obter a solugao étima, chamado MU-cBER, (Multi-User
constrained BER). Esse algoritmo adapta conjuntamente os precoders e as poténcias
de transmissao dos usudrios de maneira a minimizar a poténcia total de transmissao,
respeitando as BER alvo dos usuérios. A solucao, assim obtida, permite completar o
beamforming classico com diversidade de transmissao. O uso dessa nova abordagem
conduz a ganhos significativos em termos de poténcia de transmissao em relacao as
técnicas de beamforming multiusudrio classicas.

No que concerne o algoritmo MU-cBER, também apresentamos algumas idéias e
elementos que poderiam compor a base de uma prova de convergéncia desse algoritmo,
assim como a idéia fundamental por tras de uma versao adaptativa.

Como continuidade dos trabalhos desenvolvidos, vislumbramos a simplificacao
dos algoritmos mBER-TD-DB e MU-cBER através da substituicao das ponderagoes
utilizadas para efetuar a média das matrizes de covariancia por funcoes mais simples
ou mesmo por simples limiares, assim como o desenvolvimento de versoes adaptativas
desses algoritmos. Outros aspectos interessantes seriam o estudo mais detalhado
da convergencia dos algoritmos e o estudo da influéncia do nimero de blocos de
treinamento no desempenho da solucao obtida. Em relagao a esse tltimo ponto, seria
desejavel avaliar o desempenho da solucao obtida com um nimero reduzido de blocos
de treinamento em condi¢oes de simulacao mais proximas a pratica. Finalmente,
pretendemos avaliar o ganho resultante da utilizacao da técnica MU-cBER em termos
da capacidade dos sistemas celulares.
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A new Criterion for Transmit Diversity and
Beamforming in Mobile Communications

Danilo Zanatta Filho and Lucéty

Abstract—We consider a wireless communication system in The number of possible copies is called thieersity orderof
which the base station is equipped with an antenna array and the the channel.
mobile user has a single antenna. Classically, in this configuration, It is well established that the use of multiple antennas

the antenna array at the base station is used to perform either . th f f irel icati
beamforming or transmit diversity. We propose a scheme that Improve the performance of a wiréless communication Sy

exploits the antenna array to perform beamforming in order to  in & fading environment [1], [2]. From the point of view
maximize the diversity of the channel seen at the receive end diversity, the use of multiple antennas increases the siiy
i.e., the mobile user. This scheme is based on the criterion of grder due to spatial uncorrelated copies of the signal,ing
minimizing the variation of the power received by the mobile to a diversity order greater than one even for flat fa
user due to fading. Moreover, we propose an adaptive method to .

channels. Although multiple antennas may be employ¢

optimize this criterion, which is a type of CM (Constant Modulus) . . . .
criterion. either the base station (BS), mobile unit (MU), or both,

) . most cost effective and practical to employ multiple ant=
Keywords— Adaptive antennas, smart antennas, downlink . . . . )
beamforming, transmit beamforming, transmit diversity, down- at the base stat_lon Only: Hence, this article is restrictethe
link diversity, CM, Constant Modulus, CMA, Constant Modulus ~ case of employing multiple antennas at the BS.
Algorithm, mobile wireless systems. The considered case of employing multiple antenn:
the BS only has already been contemplated in the liter
for receive diversity (RD) in the uplink [2]. The idea is

I. INTRODUCTION h ! i
combine the antennas outputs according to some criteri

The evolution of the wireless communication SyStems Qi qer 1 take advantage of the spatial diversity of the wec
wards 3GB (§' Generation and beyond) is propelled bignal. This is called receive diversity since the divgras
Internet access and increasing demand for data-basederviy, noiteq at the receiver. This is a well studied problemhie
Most of these services, such as internet surfing, are dd‘m”rfiterature and the main drawbacks to practical implemeéon
intensive, in opposition to voice services, which demarel th, . 4 o required computational cost and, mostly, harc
same data rate in both directions. These factors lead to; lementation issues.
increasing demand for higher system capacity and higher datHowever, the more challenging problem of profiting fi
rates, mostly in the downlink, which can be achieved by e diversity in the downlink is yet an open problem. Re
better link quality in terms of higher decoding SNR (Signa},q s propose to use some processing prior to transm

to Noise Ratio). by the multiple antennas in order to achieve a diversity

The wireless propagation channel is formed by multiplgt the MU receiver [3]. Since the processing is done a

paths that sum with each other to construct the channel. T%Ensmission side, this scheme is called transmit dis

sum of multiple paths leads to a fluctuation of the receiv D). With the use of TD, the MU receiver is kept simple (c
power in time, which is known afading Poor performance one antenna) and yet profits from diversity gain. The 1

due to prolonged deep fading of the channel is one of the Mg, etical impairment for TD is that the channel is unkn
problems faced when using the wireless channel. at transmission time.

In order to counteract deep fading, one can benefits fromAmong the different schemes for TD proposed in the |
the decorrelation of the channel to combine uncorrelated%rel we can identify two main categories: one based ¢
copies of the same signal. It is very unlikely that all thesl?nowledge of the downlink channel and another which
copies are in a fade simultaneously. Hence, the chance thaf require the knowledge of the downlink channel. The 1
a deep fading occurs is greatly reduced and, when it 0CCUFR,, penhind the TD scheme without channel knowledge it
its duration is also reduced when compared to the origingl oy antenna transmit an uncorrelated version of the d
scenario of only one copy of the signal. This strategy isechll signal. The receiver (MU) can hence combine these diff
diversityand it may be the single most important contributq;ersions of the desired signal in order to profit from the is
to reliable wireless communications. Increasing the num iversity of the multipath channel. Since each antennaés

of uncorrelated copies of the same signal has the effect @, jjess of the others, the radiation is omnidirecticma
reducing the probability that the combined signal is in aefadit is not possible to perform beamforming. In a multit

Danilo Zanatta Filho is with the DSPCom-DECOM-FEEC, Unaidade CONteXt, this approach has the weakness of generating
Estadual de Campinas (UNICAMP), Brazil and the Laboratifdectronique  interference level due to omnidirectional radiation. Exéer
et Communication, Conservatoire National des Arts étibts (CNAM), Paris, of these schemes, callegen loop TD are the delay diversi

France. Luc Bty is with the Laboratoire €lectronique et Communication, . .
Conservatoire National des Arts etéilers (CNAM), Paris, France. E-mails: Schemes [4], [5] and space-time codes [6], with the Alan

danilozedecom. fee.unicamp.br and fety@cnam. fr scheme [7] being one particular case.
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The other approach, which requires the knowledge of the iy E 2!
downlink channel, is based on the estimation of this chabyel w1 © @ ot - 1)
the MU. This information is then fed back to the BS, where the V

channel estimation is used to carry out TD. Switched transmi ‘
diversity [8] and transmit adaptive array [9] are examplés o
feedback-based TD, also calletbse loop TD The advantage

of using feedback is that the BS can have an estimation of the ) z

impulse response of the downlink channel. This knowledge wi(1) w3 —2)|(SQws L - 1)
makes possible to the BS to compensate for the phases cg[n) V
each multipath, eliminating thus the fading. There are two — ‘ B }
drawbacks, however: useful rate reduction and feedbackydel 2(n)
The insertion of training symbols is needed so that channel
estimation is possible at the MU. This estimation must ba the
fed back to the BS using the uplink channel. Although both

points imply on useful-rate reduction in both the downlink i
and uplink, the impact of this rate reduction on the system ‘—% =1 = =t

i% ) y
i
s

is not remarkable and it is worthy due to the corresponding . %@ . %@ o @ 2)% @ —
wi i Wi (L - Wi (L -

gain. On the other hand, the feedback delay, which is the

delay between the downlink channel estimation at the MU - I
and its exploitation by the BS, is a more critical issue. This /
delay makes the feedback approach not very robust in pahctic L/ N S N
conditions since the downlink channel estimation is vekglii wi(0)  wi(1) wi(l-2) wi(l-1)
to be out-of-date at the moment of its use by the BS. Inde . ) '

. . . 1d. 1. Transmit Space-Time Filter

it only takes the displacement of a fraction of wavelength to

cause a significant change of the multipath phases, Ieadingﬁ%Ore symbol periods. By doing so, we are transforming t
letely diff fadi ition. In thi i S . : ) A .
a completely different fading condition. In this case, fyito R tial diversityat the BS side tdime diversityat the MU

compensate for the multipath phases is not possible and m Thi S iall ful when the ch
even create a deep fading instead of a milder one. side. This conversion IS specially usetul when the charsie

i s o, we propose  sversey technique v (SO L6, Do mespestiezee
directly based on the criterion of minimizing the variation pap ganize . : ’
of the power received by the MU. This technique uses t é(stem model used in this work is presented and an expres

second order statistics of the downlink channel. The chan _%rsthet'recclalllved power btyﬂt1he . ;se_rt 1S denv%d. ITh(
covariance matrix (CCM) is formed from the physical chafl! >¢€ction 1il, we present the proposed criterion and aiso

acteristics of the channel (the physical paths), which du¢s adaptive ?lgor!thrrll tto find the optlmlim; ?o“étlort].' Th:/ res#
change as quickly as the multipath phases. Hence, we (?éncompu er simulations are presented in section 1v, whe

: . : ) - e performance of the proposed technique is assessed
rely on this relatively stationary information to perform TD. S .
Y y ry P . lES behavior is studied. The performance of the propos

Igorithm is also compared to more classical techniqu
inally, in Section V, we draw some conclusions and presi

channel covariance matrix (DCCM) can be estimated direc
at the BS, avoiding feedback. For TDD (time division duple: -
ome open issues.

systems, this is a very straightforward task. Since botkslin “The following notations are used throughout the pap

use the same frequency, the uplink channel covariancexnawectors are by default in column orientation. wherdas
(UCCM) is identical to the DCCM, and the estimation of the ~ Y ; ’ as-
nd* stand for transpose, conjugate transpose, and conjuc

former can be easily obtained form the received signal in tlfllgs ectively. x| is the 2-norm of vector, E{} denotes
uplink. Although in FDD (frequency division duplex) system p - IIx . ’ .
. ) ) mathematical expectation ardstands for convolution.
the multiple antenna response (i.e., the steering vecifieysl
from one link to the other due to their frequency separation,

X h ! Il. SYSTEM MODEL
is possible to estimate the DCCM from the UCCM, as showed ider the downlink of irel _
by Ast in [10], [11]. We consider the downlink of a wireless communicatic

Having estimated the DCCM, several works (see for exarfiyStem. where the BS is equipped wikh antennas and the
ple [12]-[14]) proposes to use this information to perforrﬁ’IU has only one _anterma. The TD processing 1S don(_e
beamforming by using a purely spatial filter. We propos&'e@ns of a space-time filter, as depicted in Fig. 1. The sig
however, to use a space-time filter to maximize the diversitiAnsmitted by the:-th antenna is given by

order, besides beamforming. We rely on the fact that the MU -1
is already equipped with a temporal equalizer in order to zr(n) = wi(n) xs(n) = Y wi(l)s(n — 1) @
compensate for frequency-selective fading channels, mg. =0

macrocells. This equalizer let us take advantage of thereanwheres(n) are the transmitted symbols to the MU ang(n)
space diversity by exploiting the spatial decorrelatioretait are the coefficients of the temporal equalizer related terave
uncorrelated copies of the desired signal delayed by one kgrwhich is assumed to have lengih



151

XXII SIMPOSIO BRASILEIRO DE TELECOMUNICA®ES - SBIT'05, 04-08 DE SETEMBRO DE 2005, CAMPINAS, SP

We assume that the signal is transmitted in blocks of lengthThe vectorS(n) can be related to the transmitted syml
Ny, so that the channel variation during one block of data i§n) in matrix form as shown by (13), whe@ is a columi
insignificant. However, the channel changes from one blowekctor formed byK zeros and the< x D matrix H; is the

to another, characterizingtdock fading channel
At a given blockt, the received signaj(n) at the MU
antenna can be expressed as

y(n) = Z hi(n) * zg(n) )
k=1

space-time response of the channel during the transmisf
block ¢, defined as

hl(O) hl(l) ,Ll(D — 1)
¥, = hz:(o) h2:(1) hz(D. -1 ©
hic(0) hic(1) hic(D — 1)

where hy(n) is the temporal response of the space-time )
channel, relative to the antenia which is assumed to have Defining the vector of transmitted symbaign) and the
length D and n is the temporal index within the considered?lock diagonal matrix, as in (13), we can write the receiv

block. We have not represented the index blodar the sake
of legibility. This index will be explicitly used in the seql
when needed.

Rewriting the signal(n) as

K
yn) =)
k

=1

D—1

hi()zk(n —17)
i=0
and recalling thatzy(n — )

obtain that
L—-1

y(n) =Y

1=

D—-1

> hi()s(n—i—1).

i=0

K
> wil)

k=1

4
D—-1
Definingé,(n—1) 2 3 hy(i)s(n — i — 1) and the follow-
ing column vectors (ségoFig. 1)

{wl (1) wa(l)

52(77/ — l)

w(l)

(52)

H
wK(l)]
S(n—1) = [51(n—l) gK(n—z)}T (5b)

we can rewrite (4) as

L—-1
y(n) = W(l)Hé(n -1, (6)
=0
which can be written in vector notation as
y(n) = WH7S(n) (7

where

signal at the MU for block as

yi(n) = WHHs,(n) . (10)

It is worth recalling that for each block the channe
presents a different fading condition, i.e., it can be in af
fade or in a reconstruction condition. This condition atfeitie
signal received power and, at last, the SNR of each rec
block at the MU.

The average power received by the MU during bldcis
given by

1 *
Po= 5 By ()}
_ L
-

Assuming that the transmitted symboién) are i.i.d., w«
obtain E{st(n)sf](n)} =021 and (11) becomes

(11)
WHH E{s (m)s!! (n) | HIW .

2
P=2WIR,W | (12)
Ny
where R, = ’H{Hf is the space-time covariance mat
which has a block hermitian structure.

I11. CONSTANT POWERAPPROACH

We assume that the MU has only one antenna and
already equipped with a temporal equalizer. The main id
to take advantage of the channel space diversity by expd
the spatial decorrelation to emit uncorrelated copies e
desired signal (by means of the multiple antenna at the
delayed by one or more symbol periods. By doing so
temporal equalizer at the MU can combine this uncorre
copies to form an estimation of the transmitted signal
combining these copies, the MU can profit from the cha
diversity to counteract the fading. It is worth noting 1

S(n) H 00 0 0 0
S(n—1) 0 H, 0 0 0 0 s(n—2)
. =1 - . s(n—3) (13)
8(n—L+1) 0 00 0O H, :
S v s(n—D—L+1)
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the proposed technique transforms the spatial diversity atThen, the already existing algorithms, such as
the BS side into time diversity at the MU side, which cal€MA [15], the ACMA [16] and the finite-interval conste
be exploited by a temporal equalizer. Our proposition thenodulus algorithm [17], can not be directly used to ¢
takes into account the existent systems and only makes minuze (14). It is our belief that these algorithms could
changes to increase the diversity gain at the MU side. Theodified to optimize (14). In this work, however, we prog
performance of the proposed technique is however relatedatmovel algorithm to preform this task.
the specific equalizer used at the MU. Here we assume thaBased on (14), let us define the cost function to be r
the MU uses arndeal receiver, which is capable of recoveringmized as
all the signal energy spread across time. 2
As stated in the previous Section, at each blbekdifferent J= Z (W’?Xk(t) - 1) ’ an
average powerP; is received by the MU’'s antenna. The =t
variation of these received powef is caused by the fading. where X, (t) = R, W, and k is the iteration index. Th
We propose thus to find a (fixed) space-time transmit f¥ér criterion can be easily identified as a MSE (mean sc
that is computed in order that the received powrrat the error) criterion. The minimization of this criterion can tene
MU is as constant as possible over a finite training windoweratively by using the Newton’s method [18].
By doing so, we are minimizing the fading effect, i.e., the Thus, applying the Newton's method to (17), we obtain
received power variation. This criterion can be expressed a

ty

) W1 = Wi — oR; 'py (18)
Z
Wopt = arg minz (WHRtW— 1)2 (14) where the coefficienty is taken less than 1 to avoid 1
W . .
—y divergence of the algorithm and
wheret; andt; are the initial and final blocks of the training tr tr
window, respectively. R, = Z X (O)XE (1) = Z RW,WIRH (192
In order to keep the same transmit power of the single t=t; t=t;
antenna (no transmit filter) case, the optimum transmitrfilte ty ty
is normalized Pe = O Xp(t)=) RWy. (196;
on = Wopt ) (15) t=t; t=t;
[[Wop|

By taking (experimentally}y = i, we obtain the propos:
This normalized optimum filteW o, is then used to transmit Constant Power Algorithm (CPA):

the subsequent data blocks. In addition, to ensure theedesir 1 1

target SNR at the MU, a power control is done at the BS. Wi = §Wk + 5R,:lpk . (20)

We assume that this power control is integrated in the signal

s(n), i.e., this signal is already scaled in order that the regkiv = As we have said at the beginning of this Section,

power at the MU respects the target SNR. just present an algorithm to optimize the criterion of (

This novel criterion for transmit diversity is called Comst The analytical convergence of this algorithm has not

Power Approach (CPA) This criterion can be optimized bproved. Simulations results however indicate that therﬁl’gﬂ

using one of the many optimization techniques existing & tifonverges. Indeed, the algorithm has never diverged irhe

literature. In the following we propose an adaptive algorito Many cases simulated.

optimize the proposed criterion. It is not our goal in thisrkvo

to find the best optimization technique but only to provide on IV. SIMULATION RESULTS

technique in order to assess the performance of the proposegle consider the downlink of a 120sector of a cell ¢

CPA. a wireless system. The data is transmitted in blocks an
assume, without loss of generality, that the channel radie

A. Obtaining Wy is independent from one block to another, i.e., the phas

One can easily associate (14) with a constant modulus (CFfich path varies from one block to another. The BS is equ
criterion. This criterion has been for long time investight With K antennas and, unless specified otherwise, the
and some algorithms to optimize it have been proposed §igment distance sy, where ). is the carrier wavelengt

the literature. All these algorithms are based on the fdtigw The transmit space-time filter & x L (see Fig. 1), wherd,
criterion is the number of temporal coefficients in each spatial br:

9 We assume that the instantaneous DCCRNIs are perfectl

Joma = arg I%{}‘Z (WHx(n)x(n)"W —1)" . (16) known at the BS, for alt.
n In order to assess the performance of the proposed
By comparing (16) and (14), one can easily identify theique, for eachraining block, a different channel was dra
covariance matrifR ; with the instantaneous signal covariancend the corresponding DCCMR; were used as input for t
matrix x(n)x(n)H. Thus, there is a fundamental differencg@roposed algorithm, which computes the optimum trar
between both criteria since the CMA assumes that the matfilter Wy, see (14). The normalized optimum filt&V o,
x(n)x(n)f has rank 1 while the matriR, can have (and see (15), was then used to compute the received p&yvet
usually has) rank greater than one. the MU for the data blocks. With the assumption that !
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11 T T T T T

(1 or 2 paths)
, L=1or 2 (1 path)
K=2, L=2 (2 paths)

.
Prob(BER>X) [%]

Frequency [%]
-

Empirical Complementa

- ~
0 I I L e BER
-15 -10 -5 5 10 15

0
P, [dB]
. . . Fig. 3. Outage probability at SNR=20 dB.
Fig. 2. Histogram of the received powé}; at the MU antenna.

temporal equalizer of the MU can recover all the symbd]!9: 4 shows the radiation pattern of each spatial slice: (0

energy, the BER (bit error rate) at its output depends on ndTh: 1. Ilt 1S clﬁagthat ea(r:'h Zatltem pmzts tczngrdshOf
on the received poweP; and not on the particular equivalentt er:: an;le _s”pat ’ udgffto the eaby I'”‘Sr? uceh yt l?
temporal channel. For each block, the theoretical BER for?@j path will carry a different symbol. Since the symbo

QPSK modulation was calculated based on the correspondffii"ent instants are independent, at the receiver's &
P, and the white gaussian noise variane® at the MU edualizer, both paths will be summed in power and a dive
antenna. gain will be obtained.

We have simulated two different channels, a single path'" the sequel, we compare the proposed technique (
channel and a 2 path channel, in order to highlight the di\xersw'th the more classical technlques of pure beamformlng,
gain provided by the proposed technique. In the 2 paths ca@gnoted BF, and the Alamouti scheme [7]. Th|s4 compa
both paths have the same delay but arrives at the receiver frts carried out in an indoor environment f6rx 10 blocks

two distinct DOAs (direction of arrival). Moreover, boththa | € Simulated indoor channel consists of a great numkt
have the same average power of 0.5. multipaths with DOA uniformly distributed around the N

Fig. 2 shows the histogram of the received powgrsfor antenna. All multipaths have t_he same propagation dela
an SNR of 20 dB. It can be seen that for the 1 path chann@],us they arrlvc_s-_ at the same instant _at the MU antenn_a
the only improvement betwee'=1 and K=2 is the 3 dB outage2 probablllty _of the three _technlques (when apple)
array gain, i.e., only a shift to the right in the histogranfilt 10~ is showed in Tap. I for different numbers of anter
(see the dotted and the dashed curves). In contrast, for th/9 and temporal coefficientsL{. It can be seen that t
paths channel, the proposed technique viith2 and =2 can CPA technique have the same perfgrmance as. the Ala
benefit from the channel's diversity order of 2, which can pcheme and pure beamforming, but is more flexible than
seen by the fact that the received power is more concentrafgghniques since the CPA can be applied with any nu
around its (lower) average value. of an_tennas and tem_poral coefficients. Moreover, the

Fig. 3 shows the outage probability at SNR of 20 dB, whicgchnique can be applied regardless of the correlationese
is the probability that the BER is above a given target BER€ antennas.

i.e., no reliable communication is possible. From Fig. 3g on
can see that, for the single path case, there is only a scite fa
between thd{=1 andK=2, which reflects the 3 dB array gain. r
However, for the 2 paths channel, the curve f6+2 andL=2
(solid curve) shows that the probability of higher BERs is
reduced and the BER is more concentrated at lower values,
when compared to the single antenna case (dotted curve). The Zw
outage probability at0~2 are 5.122 % fork'=1, 2.671 % for
K=2 (one path) and 0.537 % fdk=2 and L=2 (two paths).
The proposed technique presents an outage probabilityhwhic st
is more than 9 times lower than the single antenna and almost
5 times lower than the two antennas and one path channel case,
which means a significant improvement in system capacity.

In order to gain insight into the proposed technique, we g
have simulated the 2 paths channel, with DOAs(08fand e
90°, for 2 antennasK=2) and 2 temporal coefficientd£2). Fig. 4. Radiation patterns for each delay of the transmit fitér

Gain (dB)

100

Gain (dB)
\
5
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TABLE | TABLE Il
PERFORMANCECOMPARISON FOR ANINDOOR CHANNEL PERFORMANCERESULTS FOR AFREQUENCYSELECTIVE FADING
CHANNEL
Outage Probability [%] @ BERH)~2
K | L | CPA BF Alamouti Outage Probability [%] @ BERE) 2
1|1 |5142]| 5.142 - BF CPA
1| 2| 5142 - - L=1 L=1 L=2 L=3
2 | 1| 3999 | 4.058 - K=1 | 2.742 | 2.742 | 2.735 2.728
2 | 2| 0.602 - 0.595 K=2 | 0.808 | 0.818 | 0.815 0.362
K=3 | 0.665 | 0.718 | 0.509 0.109

In order to show the flexibility of the proposed technique,
we have simulated the frequency-selective fading channéll N. Seshadri and J. H. Winters, “Two signaling schemesirgproving

f _ f the error performance of frequency-division-duplex (FDD) transmis
of [20]. The inter-element distance was setlté) and the systems using transmitter antenna diversity,"Aroc. IEEE Vehicula

SNR to 14 dB. In this case the Alamouti scheme can not be Technology Conferenc&ecausus, USA, May 1993, pp. 508-511.
used due to the temporal spread of the channel. Tab. Il show® — “Two Signaling Schemes for Improving the Error Perfmnce o

ili -2 Frequency-Division-Duplex (FDD) Transmission System&gsrans
the outage probability at0 for the CPA and BF and for mitted Antenna Diversity,International Journal of Wireless Informati

different number of antennad<( and temporal coefficients Networks vol. 1, no. 1, pp. 24-47, January 1994.
(L). Itis clear that the CPA with only one temporal coefficient[6] V. Tarokh, N. Seshadri, and A. R. Calderbank, “Space-time code

—1\i ; ; ; ; high data rate wireless communications: performance criterion anc
(L=1) is equivalent to pure beamforming and that the inclusion construction,"IEEE Transactions on Information Theompol. 44, no. 2

of more temporal coefficients leads to better performances. pp. 744-765, March 1998.
Significantly better performances are obtained in the cése &] S. M. Alamouti, “A simple transmit diversity techniquerf wireles:

. . communications,”IEEE Journal on Select Areas in Communicatis
3 antennas since the channel model represents a very rich 16, no. 08, pp. 1451-1458, October 1998,

scattering environment, which has a high diversity ordbusl  [8] D. Gerlach and A. Paulraj, “Adaptive transmitting antenna arrays
to profit from this high diversity order, it is necessary tdtee feedback,"IEEE Signal Processing Lettersol. 1, no. 10, pp. 15015

P : : : October 1994.
focus on th_e individual mUItlpaths' Itis worth _notlng th_exirug i B. Raghothaman, R. T. Derryberry, and G. Mandyam, “Transmit ¢
the CPA with K=3 and L=3 represents a gain of 6 times in "~ tive array without user-specific pilot for 3G CDMA," iroc. IEEE
the outage probability with respect to BF wifti=3. International Conference on Acoustics, Speech, and Signal Proc
(ICASSP’00) vol. 5, Istanbul, Turkey, June 2000, pp. 3009-3012.
[10] T. Asté, P. Forster, L. &ty, and S. Mayrargue, “Downlink Beamformi
Avoiding DOA Estimation for Cellular Mobile Communicatisfi in
V. CONCLUSION Proc. IEEE International Conference on Acoustics, Speech, and !

f Processing (ICASSP'98Feattle, USA, May 1998.
We have proposed a technique called the Constant POV[XﬁE T. Asté, L. Fety, P. Forster, and S. Mayrargue, “Downlink Beamforn
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Joint Transmit Diversity and Downlink
Beamforming by using a Minimum BER Ciriteric

Danilo Zanatta Filho and Luc Féty

and achieve lower BER. However, they radiate the tran
power in a omnidirectional way, wasting power.

Abstract— In this work, we propose a novel criterion to find
the optimum precoder for joint transmit diversity and downl ink

beamforming. This precoder is an extension of the purely spal

downlink beamforming and can be seen as a transformation
that transforms K real antennas into L virtual antennas, with

L < K. The proposed criterion is based on the minimization of
the received BER and extends the previous technique [1] (E&p-

Beamforming) to any type of channel distribution, not only

Rayleigh. Simulation results show that the proposed techgue

is equivalent to Eigen-Beamforming for Rayleigh channel, bt

outperforms the latter for Rician channels, providing subgantial

improvement. This makes the proposed technique an attracte

solution for the general application, where the channel typ is
not known a priori.

Index Terms— Minimum BER, smart antennas, multiple an-
tennas, MIMO, downlink beamforming, precoder, transmit di-
versity, channel correlation, antenna correlation, STBC.

On the other hand, there is the classical Downlink Be
forming (DB) scheme [6], which uses a purely spatial filter
this scheme, the antennas are assumed to be strongly ted
and some kind of channel information is available at
BS, e.g., Direction Of Arrival (DOA) or Channel Covariar
Matrix (CCM). The primary aim of DB is to maximize tt
received power at the MU for a given transmit power at
BS. This approach however is not well suited for flat-fac
channels since the composite channel seen by the MU rel
flat. Even if the channel has more than one path, these
have the same propagation delay and are seen by the Ml
single composite path. So, even if there is a power gain d
beamforming (array gain), the MU does not take profit fi

the channel space diversity to mitigate the fading effect
further lower the BER.

The performance of TD systems can be further enha
The evolution of the wireless communication systems tevhen perfect or partial Channel State Information (C
wards 3GB (8 Generation and beyond) is propelled bys available at the transmitter [7]. In [8], the problem
Internet access and increasing demand for data-basede®rvipower allocation among different antennas in a TD sch
Most of these services, such as internet surfing, are doknlins addressed, in opposition to equal power transmissio
intensive, in opposition to voice services, which demaral ths shown that, if the transmitter knows the power of e
same data rate in both directions. These factors lead to diversity branch linking one transmit antenna and the ne
increasing demand for higher data rates in the downlink, whigdceiver, then optimized power allocation can be realize
can only be achieved by a better link quality. This bettek linorder to minimize the BER of a BPSK differential-encot
quality reflects in a lower Bit Error Rate (BER) at the physicaignal over a Rayleigh channel, for a given transmit po
layer and in a greater system capacity. The author shows that, when the branch powers have a
This work investigates the use of multiple antennas at tliéspersion, in the low-SNR regime, allocating power to
Base Station (BS) and a single antenna at the Mobile Usantennas corresponding to weak branches leads to a wa
(MU) and concerns downlink transmission. Exploiting théransmit power and no diversity gain. On the other hanc
multiple antennas at the BS, which has much more resour¢ies high-SNR regime, these weak branches can contribt
than the MU, keeps the MU receiver simple and it can yéfte system diversity. So, allocating power to the corredpug
take profit from the multiple-antenna performance gainhia t antennas provides a significant performance enhancenne
context, the multiple transmit antennas at the BS can be usetins of BER. Moreover, it is shown in [8], that the problen
either to perform downlink beamforming or to achieve traitsmcorrelated antennas can be solved by whitening the che
diversity. This is done by means of a precoder that convertsréag
In the classical Transmit Diversity (TD) scheme, the anteantennasinto virtual antennas which are uncorrelated b
nas are assumed to be uncorrelated and no channel informagicesent different gains. Then, the optimum power allocaitik
is required at the BS [2]-[5]. Maybe the most known techniqusrried out on the virtual antennas in the same way as be
for TD is Space-Time Block Codes (STBC) [4], with thein order to compute the precoder, the Downlink Chat

Alamouti scheme [2] being the most popular one. The TDovariance Matrix (DCCM) must be known at the BS.
schemes exploit the channel diversity to mitigate the fadin The work of [1] extends [8] by using the DCCM informati
to optimize the TD precoder to minimize the Symbol Ei

I. INTRODUCTION

Danilo Zanatta Filho is with the Signal Processing Labasafor Commu-

nications (DSPCom), State University of Campinas (UNICAMBampinas-
SP, Brazil and with the Laboratory of Electronics and Comitations,
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Luc Féty is with the Laboratory of Electronics and Commatins,
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Rate (SER) for any modulation. The authors show that
optimum solution in this case is to use the eigenvector
the DCCM as a precoder. These eigenvectors are furthel
scaled according to a spatial water-filling principle, sim
to [8]. This optimum solution, called Eigen-Beamformii
minimizes the SER for the Rayleigh flat-fading channel c
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Fig. 1: Proposed scheme: transmit precadeaipplied to the multiple antennas and OSTBC.

Moreover, in [1], STBC was coupled with the proposed The transmit processing is done by means of a prec
precoder in order to exploit the channel diversity. as depicted in Fig. 1. This precoder is an extension of
Although the solution of [1] is optimal for Rayleigh flat-purely spatial downlink beamforming and can be seet
fading channels, the mathematical formulation that leadbs¢ a transformation that transforms th€ real antennasinto
derivation of this optimum solution is heavily based on thig virtual antennas where L < K. Transmit diversity is
assumption. So, in this work, we formulate a more genetthlus applied to these virtual antennas. Each precoder
criterion to design optimal transmitter precoders for aypet w(l) beamforms the signai (b, n) and scales its power. Tt
of channel (e.g., Rayleigh, Rician, Nakagami [9]). Our agm iOSTBC block in Fig. 1 corresponds to the coding of
to directly minimize the received BER for a given transmitransmitted signal by an Orthogonal STBC (OSTBC).
power. assume also that the signal is transmitted in blocks of ke
The rest of this paper is organized as follows. In the nef,, so that the channel variation during one block of dat
section, we describe the system model used in this work. Thegligible. However, the channel changes from one blotrk
proposed criterion of minimum BER and an iterative algarith another, characterizing llock-fading channelMoreover, we
to find the optimum solution is presented in Section Ill. Se@ssume that the channel is flat and that the DCCM is kr
tion IV compares the performance of the proposed technigakthe BS.
to other techniques presented in the literature. Conahssioe ~ The signal at thek-th antenna output for block is given

drawn in Section V. by ;
The following notations are used throughout the paper. Bold _ .
lower letters denote column vectors, bold upper letterotien wr(b,m) = D wiOsi(b,m) , @

matrices; ()7, (-)¥ and (-)* denote transpose, conjugate =1

transpose, and conjugate, respectivély|| is the 2-norm where s;(b,n) are the coded symbols after the OSTBC .

of vector x, defined as|x| = vxfx, and E{-} denotes w(l) are the coefficients of the precoder related to the
mathematical expectation. antenna: and virtual antenna We assume that within a bloc

the time indexn varies from0 to N, — 1.
At a given blockbd, the received signaj(b,n) at the MU

II. SYSTEM MODEL antenna can be expressed as
We consider the downlink of one cell of a wireless commu- K
nication system, where the BS is equipped withantennas y(b,n) =Y hi(b)wr(b,n) + v(b,n) @
k=1

and the MU has only one antenna. We only consider the

transmission towards one user, assuming that the multipdereh(b) are the coefficients of the flat channel that li
access technique used ensures that there is no interfergheetransmit antenna and the receiver antenna, ant, n)
between users, i.e, co-channel interference. is the additive gaussian noise sample at the MU antenne
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By inserting (1) into (2), we can write that

L K
y(b,n) =" < wz(l)hmb)) sib,n) +v(bn) . ()
k=1

=1

By defining thel-th precoder layew(l) = {wl(l) wa(l)
T
wK(l)]

nb) = [hl(b) ha(b) hi(®)| . which links the

multiple antennas at the BS and the MU’s antenna, we can

rewrite the summation ovek in (3) as a dot product to get
L

y(b,n) =Y w(l)"h(b)si(b,n) + v(b,n) .

=1

4

We now define the signad;(b,n) filtered by the spatial
channelh(b) as §;(b,n) 2 h(b)s;(b,n). By stacking the
precoder layersv(l) and the vectors§;(b,n) fori =1,...,L

in the vectorsw andS(b,n), respectively, we can rewrite (4)

as

y(b,n) = wHS(b,n) +v(byn) , (5)

T
where w = [w(l)T w(2)T w(L)T} represents
the precoder in vector form an&(b,n) = [él(b,n)T
8a(b,n)T

normalized, i.e.|lw| = 1.

, which maps thé-th virtual antenna into the
K real antennas (see Fig. 1), and thg spatial channel ve

Assuming that the “uncoded” symboib, n) are i.i.d. with
power Prx and using the fact that an OSTBC is used, wt
is an orthogonal code, we obtain that the “coded” sym
are also i.i.d. with the same powékx. Thus, we have the

E{s(b, n)sH(bJL)}: PrxI and (9) becomes

P(b) = Prx wTR(b)w , (10)

Mdere R(b) = H(b)H(b) is the instantaneous DCCM fi

block b. Further assuming that the noise powesjswe obtain
the SNR for blockb as

wIR(b)w
M = Prx % .

v

()

Assuming the use of a linear modulation, the BER for bl
b can be approximated [10], at relatively high SNR, by

d?.
9 Mo )

where N is the number of bits per symbold,,, is
the minimum distance betweefi points for a unitar
power constellation,N. is the mean number of neig
bors at minimum distance and th@-function is given by

Qz) = \/% Texp (_th> dt.
1.

BER(D) ~ %Q ( (12)

M INIMUM BER CRITERION

sp(b,n)T T, The precoder is assumed to be As mentioned before, downlink beamforming and tran:

diversity are both beneficial to the link quality, in terms

The vectorS(b,n) can be related to the coded symboléeducmg the BER for a given transmit power. However, t

s1(b,n) by the channel convolution matrik((b) as

S(b,n) = H(b)s(b,n) , (6)

T
wheres(b,n) = | s1(b,n) s2(b,n) sp(b,m) | isthe
coded signal vector and th& L x L channel convolution
matrix is given by

h()) 0 0 0
0 h() 0 0
HO=| L _ @)
0 0 0 h(b)

where0 is a column vector composed by zeros.
We can thus rewrite the received signal at the MW, n)
as

y(b,n) = wHH(b)s(b,n) +v(b,n) , (8)
~—————

Yu(bin)

have opposite premises and can not be easily joined. Ir
aim, we propose a design criterion to optimize the prec
w to directly minimize the BER of the received signal
the MU, for a given transmit power at the BS. This can
seen as an extension of the purely spatial beamforming v
aims to minimize the BER by maximizing the SNR of f
received signal. We will show that this optimum precoded
to significantly better performances than the OSTBC apj
directly to the real antennas.

From the BER expression in (12), we can write the prop«
criterion as

min BER#£ E{ %Q(\/m ) }

wH

; (13)
s.t. w=1

where, for the sake of legibility, we have defindd = donin,
In order to find the optimum point of the criterion (13),

It is worth recalling that for each blodkthe channel presentsPrOPOSe to use an iterative algorithm based on the gracie
a different condition, i.e., it can be in a deep fade or in adgo$teepest descent) method [11]. The constraint will be ek

condition. This condition affects the received signal poamed
the SNR at the MU.
The useful received power by the MU during blogkis

given by
2
yu (b, n)‘

P(b) = E{
= wH’T'((b)E{s(b,n)sH(b7 n)}’H(b)Hw .

(©)

by applying the gradient method to the unconstrained fon
and, after each iteration, projecting the unconstrainéatiso
into the constrain set so that it satisfies the constrainis
method is well suited for the type of constraint that we h
here, i.e., equally constrain of a simple form.

Let us definef(v,) as the derivative of)(\/Ns7, ) with
respect toy,, given by

AN ()
dryy 227N P 2 ) -

(14)
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The gradient of the unconstrained cost function TABLE I: mBER-TD-DB Algorithm

J = E{%Q(\/m )} with respect tow is given 1) Initializaton
by . O (R R L
Vo = %dQ( d']y\zﬂb : % 15 2) Computef(v,) andRy R
= —2};—?% E{f(wb)n(z))} w, " = P ROy = e (-2
where, is given by (11). Ry = % Bilf(%)’R(b)

b=0

3) Updatewy

By introducing the iteration indek and by definingR; =

E{f(%)’lz(b)}, we can write the normalized gradient update Rywy
as

Wpt1 = (1 — p) wy +HHR il
, Vo EWh
4) Normalization ofwy, 4

Wit1 = Wg — [

[V Ju
16
_ ’ Rrwy ( ) Wi+1 = Dkl
=WEt+ MU s llwkall
[Rrwsl

. . .. . ) 5) Go to 2 until convergence
wherey/ is the adaptation coefficient. This update is followed

by the normalization ofvy;

have not observed one single case of divergence among ¢

Wh+1
+ (17)  simulations performed.

|wrgall
Equations (16) and (17) compose the core of the proposed
algorithm. We highlight that, at the update step (16), was
normalized, andvy. ¢, will be normalized at the end of the e consider the downlink of one cell of a wireless syst
current iteration. Hence, the update tegfe<: has only the The data is transmitted in blocks of lengt and we assumt
function of changing the direction of the precoder vectqr without loss of generality, that the channel realizatior
but not its norm. independent from one block to another, i.e., path coeffisi
It is worth mentioning thatR; depends omnwy, since Vary from qne b_Iock to another independently. The.BS
f(7) depends onwy, but it is considered to be constant tquipped with a linear array df’ = 4 antennas and the inte
perform one iteration of the algorithm and then its value Rlement distance ig;, where). is the carrier wavelength. Tt
updated to match the new transmit filtey., ;. So, we do not transmit precoder i& x L (see Fig. 1) and we have conside
want to change too mucl;, in order to slowly converge to L = 2 virtual antennas. The Alamouti scheme [2] is u
the optimum solution. Thus, we propose to combine the off OSTBC. Furthermore, we assume that the instantal
precoderw), with the update temﬂ%ﬁ—:tn in order to obtain DCCMs R(b) for all blocks are perfectly known at the BS
the new precodew; ;. We obtain thus the following update [N order to assess the performance of the proposed

Wk+1 = ‘

IV. SIMULATION RESULTS

equation forwy, nique, we have simulated; = 3 x 10* training blocks anc
Ny = 10° data blocks. For each block, a different chan
Rkwk. . . .
w1 = (1 — p)wg + s | (18) realization was drawn according to the used channel m
IRyl The corresponding DCCM& (b) of the training blocks wer
wherey is the adaptation coefficient. used as input for the proposed algorithm, which compute

The proposed algorithm, called mBER-TD-DB (minimunoptimum precodetvop, see Table | where we have = ;.
BER for Transmit Diversity and Downlink Beamforming), isThe transmit powe’rx was normalized with respect to tl
summarized in Table I, where the expectation was replaced fegeiver noise variance?, so thatd dB corresponds t@rx =
a temporal estimation ove blocks. The initialization given o2 (note that this normalization is equivalent to say thaiB
by (19) corresponds to directly wiring each virtual antetma corresponds to the transmit power necessary, when usit
the corresponding real antenna. This initialization wasselm omnidirectional antenna at the BS, to have a SNR) afB
since it represents a neutral situation, where the precederat the MU). The optimum precoder is then used to eval
doesn't affect the transmission. the raw BER of a4-QAM modulatiort at the MU for the

For the simulations considered in this paper, we hagebsequent data blocks, using (12).
empirically determined that = 0.25 was a good choice for a In the following, we compare the performance of the
fast convergence. Higher values pfare undesirable becausgposed mBER-TD-DB, the 2D Eigen-Beamforming techni
R/, depends omv;, and thus if we change too much the actuadf [1], Downlink Beamforming (DB) [6] and the Alamou
solution, it can drastically change the mati, causing the scheme [2]. The Alamouti results were obtained by using
non-convergence of the algorithm. On the other side, lowextreme real antennas to maximize the inter-antenna dis
values will only slow down the convergence. and minimize the correlation between them. We will pre:

The analytical proof of convergence of the proposed algo-

rithm is a complex task and have not yet been done, but weéFor a4-QAM modulation [10], we haveV, = diy

in Ne _
sin =1and 3 = 1.
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Fig. 2: Performance foA = 5° NLOS channels and-QAM  Fig. 3: Convergence of the mBER-TD-DB algorithm
modulation as a function of the transmit pow@yy. Prx=20 dB.

simulations for a flat non-line-of-sight (NLOS) scenaridiiegh
corresponds to a Rayleigh channel, and for a flat line-ditsig
(LOS) scenario, corresponding to a Rician channel. ok

10

T
[N
i

A. NLOS scenario

The NLOS scenario is the same as the one simulated in [
and corresponds to a flat-fading Rayleigh channel, i.e., i _
the channel coefficients are Rayleigh distributed. Thisaleh S
was defined in [12] and has only one path perpendicular
the multiple-transmit antennas ("broadside” as in [12]jhwi  *° ‘
an angle spread ofA. The mean DCCM can be obtained -
in closed form as in [1, eq. (57)]. We have used this meeg
DCCM to obtain the instantaneous DCCM for each blodly g0
considering the instantaneous channel generated as lukgbcr
in [12, eq. (7)]. We have considered an angle spreasf of

Fig. 2 shows the BER for all simulated techniques as -

ok

Gai

201

g _ -80 -60 -40 -20 0 20 40 60 80
function of the transmit powerrx. We can see that the Angle
proposed mBER-TD-DB has the same performance as hg. 4: Radiation pattern of the precoder layers
optimum Eigen-Beamforming and they outperform the other mBER-TD-DB for a transmit power of5 dB
two techniques. The mBER-TD-DB follows the DB up to and20 dB in the NLOS scenario.

10 dB since the other diversity branches are too weak and
their use would only waste power. Aftéf dB, the mBER-
TD-DB begins to use the second diversity branch to explait

the channel diversity. This makes the BER curve to chanS|<9nlflcant diversity branch at such small transmit powat.

. ) . . ; . e other hand, forPrx = 20 dB, the first layer continue
its slope due to diversity. At higiirx regime (equivalent to to radiate mostly in the direction af°, while the secon
high SNR regime), the mBER-TD-DB attains the same slo;? Y ’

e - - . S
as the Alamouti scheme, but with a gain in transmit power %z%yer r_adlates avoiding this region, n order to create aisé
. ) . iversity branch uncorrelated to the first one. The dashegk

aboutl.75 dB in this scenario.

The evolution of the BER during the convergence of th%hows the total radiated power from the two branches, w

mBER-TD-DB algorithm is shown in Fig. 3, for a transmit ecomes less directive. The total radiated power tends

power of20 dB. It can be seen that the algorithm presemsaésymptotlcally omni-directional for high SNR, since theag

fast convergence, typically betweéfi and 20 iterations. gain becomes negligible when compared to the diversity (

The radiation patterns for each precoder layer for the We have shown that the proposed mBER-TD-DB is abl
mBER-TD-DB for a transmit power of dB and20 dB are jointly achieve TD and perform DB, performing as well
shown in Fig. 4. ForPrx = 5 dB, we see that the first layerthe, also optimum, Eigen-Beamforming in a NLOS Rayle
(! = 1) radiates in the direction of the user, i.e., in the scenario. In the sequel, we will show that mBER-TD-
cone around)®, while the second layer & 2) is switched- outperforms Eigen-Beamforming in other scenarios, bem
off. This is exactly the DB solution, since there is only onattractive solution for the general application.
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Fig. 5: Performance for 2-path LOS channel ateQAM mBER-TD-DB and Eigen-Beamforming for
modulation as a function of the transmit poweixP transmit power ofl0 dB in the LOS scenario.
B. LOS scenario the channel distribution. This makes the proposed tecler

The LOS scenario corresponds to a flat-fading channel -4 attractive _solunon for the.g(_eneral application, whére
%annel type is not knowa priori.

in the NLOS case. However, it presents a direct path (or LO o . )
RO . ; Future work will involve analyzing the cost function
path) which is Rice distributed, while all the other paths ar . . . 2o
. o - regard of its minimums and investigating the converge
Rayleigh distributed. We have considered a 2-path channgl; . .
with a LOS path and a Rayleigh path that have the san(%g '_the _prop(:stre]d algcc):nthm, ai Wellfas the influence of
. - imation DCCMs on rformances.
relative delay. The LOS path has a Rician fadiGgice = 20 dB estimation of the s on the performances
and is6 dB stronger than the Rayleigh path. The DOA of the ACKNOWLEDGMENTS
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. : Al fi vol. 16, no. 8, pp. 1423-1436, October 1998.
would be optimal. However, the optimum purely spatial f”ter[S] J. K. Cavers, “Optimized use of diversity modes in traittn diver-

would not be the DB solution, but the proposed one. sity systems,” inProc. IEEE 49th Vehicular Technology Conferer
(VTC'99) vol. 3, Houston, USA, 05-16 May 1999, pp. 1768-1773.
V. CONCLUSION [9] M. D. Yacoub, Foundations of mobile radio engineeringBoca Raton

CRC Press, 1993.
We have showed that the proposed technique is equival@nt J. G. ProakispPigital Communications2™ ed. McGraw-Hill, 1989.
to Eigen-Beamforming [1] for Rayleigh channels. However, i[ll% g- gayghn,/\dgptgleFFllteL_Thetl\D/TyiiJ'd f(é;d- Prengcg H,\i"' Kl9t€1>6-dmg
- I . u, . J. Foschini, CJ ans, an . . Kann,
all other Scena_nos such as Rl(;.'an C_hann_el_s' the mBER-TD- correlation and its effects on the capacity of multi-elemantennz
outperforms Eigen-Beamforming since it is based on a more systems’IEEE Transactions on Communicationgol. 48, no. 3, pp

general criterion that does not make any assumption about 502-513, March 2000.
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Adding Diversity to Multi-User Downlink
Beamforming by using BER Constraints

Danilo Zanatta Filho, Luc Féty and Joao Marcos Travassmsado

Abstract— In this work, we propose a novel structure and
criterion for joint transmit diversity and multi-user down link

beamforming. The proposed structure can be seen as an ex-

tension of the purely spatial downlink beamforming and is a
transformation that, for each user, transforms K real antennas
into L virtual antennas, with L < K. Classical transmit diversity
is then applied to these virtual antennas. We propose a desig
criterion to optimize the precoders in order to find the best rade-

off between minimizing the interference generated towardshe

other users and maximizing the channel diversity for the deised

user. This criterion is based on the minimization of the totd
transmit power subjected to a target BER constraint for each
user. Applied to a multiple-antenna transmitter, the proposed
technique outperforms the purely-spatial downlink beamfomer

by about 5 dB for a target BER of 1072 and by 9 dB for 10~*

in a simple scenario.

Index Terms— Minimum BER, Multi-User, Multiple antennas,
Smart antennas, MIMO, downlink beamforming, transmit diver-
sity, channel correlation, antenna correlation.

I. INTRODUCTION

This work investigates the use of multiple antennas at the
Base Station (BS) and a single antenna at the mobile usg
and concerns downlink transmission. By using a muIti-usn(=j
approach, the multiple transmit antennas at the BS can lie uge
to spatially separate the co-channel users, adding theesp
dimension to the system’s resources. The addition of this ne,

dimension increases the system capacity [1].

Based on the knowledge of the Downlink Channel Cova

posed in [3] leads thus to the joint optimization of downl
beamforming and transmit powers.

However, the use of a purely spatial filter is not well sui
for flat-fading channels since the composite channel see
each user remains flat-fading. Then, despite of the pos
existence of channel space diversity, the overall trarsion
system does not take profit from this diversity to mitigate
fading effect and further minimize the transmission poveei
a given target BER. On the other hand, there are the cla:
Transmit Diversity (TD) schemes [4]-[7], which exploit t
channel diversity to mitigate the fading and minimize
transmit power for a given BER. The TD techniques, howe
assumes a single-user scenario and uncorrelated ant
Thus, these techniques present a omnidirectional radi
pattern and are not directly applicable in a multi-user acien

In [8], an optimal mono-user transmitter design is propc
to minimize the Symbol Error Rate (SER) for Rayle
channels. We have extended this result to any channel
in [9] by proposing a criterion based on the minimizatior
the BER, for the mono-user case.

In this paper, we formulate a general criterion to de:
E?imal transmitter precoders for the multi-user case d
ly on the DCCM. The main contribution of this work
propose a design criterion to optimize the precoderin
er to find the best trade-off between maximum cha
iversity and minimum pollution. Therefore, our aim is
minimize the total transmit power while respecting a ta

. f I h K 4 '"BER for each user within the considered cell. The resu
ance Matrix (DCCM) for all users, the works [2] an [3]precoders are thus applicable to any modulation schemt

propose to use a purely spatial filter to beamform the sig’nalfgrI
each user towards the desired user and to mitigate theenter
ence generated towards all the other co-channel usersnwitg

the cell. This is called multi-user downlink beamformingyM

DB) and is done by minimizing the transmitted power subje

to Signal-to-Interference-plus-Noise Ratio (SINR) coaistts

for each user [3]. The use of these constraints aims to asspr
the desired BER for each user. The minimization of the
transmit power increases the system capacity due to on
the following two factors: either the BS has more power le
to accept other users within the same cell or the interfere
generated on the other cells are reduced. The criterion pr

Danilo Zanatta Filho is with the Signal Processing Labasafor Commu-
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SP, Brazil and with the Laboratory of Electronics and Comitations,
Conservatoire National des Arts et Métiers (CNAM), Pafsance. email:
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fety@cnam. fr
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for Communications (DSPCom), State University of Campifiil|ICAMP),
Campinas-SP, Brazil. emaitomano@decom. fee.unicamp.br

€

annel types (e.g., Rayleigh, Rician, Nakagami [10]).

. The rest of this paper is organized as follows. Sectio
Lscribes the multi-user system model The proposed
strained criterion of minimum transmit power is preser
fl section 111 and an iterative algorithm to find the optimi
solution is presented. Performance is analyzed in Sectio
clusions are then drawn on Section V.

0?’he following notations are used throughout the paper. |
*?wer letters denote column vectors, bold upper letterot
matrices; ()7, (-)¥ and (-)* denote transpose, conjug;
anspose, and conjugate, respectivély| is the 2-norm
61 vector x, defined as||x|| = vxHx, and E{-} denotes
mathematical expectation.

Il. SYSTEM MODEL

We consider the downlink of a wireless communica
system, where the BS is equipped wifi antennas an
communicates witi/ mobile users, each one with a sin
antenna. The transmit processing is done by means
precoder for each user, as depicted in Fig. 1 for transmmit
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si(b,n)

s{b,n)
— OSTBC | : si2(b,m)

wi() |

]

[
I
I
I
I
I
I
I
I
I
I
I
I
I
I
I
I

Fig. 1: Transmission of theth user signak; (b, n) towards user, using Orthogonal Space-Time Block Code (OSTBC) be
the precodet;.

of the i-th user’s signal, received by user This precoder is So, at a given block, the received signa},, (b, n) at theu-th
an extension of the purely spatial downlink beamforming andser’'s antenna can be expressed by

can be seen as a transformation that, for each user, trarsfor UK

the K real antennasnto L virtual antennaswhereL < K. _

Transmit diversity is thus applied to these virtual antenna Yulbim) = Zzh“”k(b)xk(b’n) Frbn), @)
Each precoder layew; (1) beamforms the signal ;(b,n) and ) o )
also scales its power. The OSTBC block in Fig. 1 correspon§ere /.x(b) is the coefficient of the channel that lin
to the coding of the transmitted signal by an Orthogonal 8pa@ntennak and useru, and v(b,n) is the additive gaussie
Time Block Code (OSTBC). We further assume that the sign3Pise sample at the user's antenna.

is transmitted in blocks of lengttV,, so that the channel BY inserting (2) into (3) we can write

i=1 k=1

variation during one block of data is negligible. Howevée t U L-1/ K
channel changes from one blotko another, characterizing ay,, (b, n) = Z Z (Z u);k(l)hu,k(b)> sii(b,n) +v(bn),
block-fading channelMoreover, we assume that the channel i=1 1=0 \k=1
is flat. _ 4)
Considering the transmission of thieh user’s signal, the OF rather, in vector form
signal at thek-th antenna output and blodkis given by U L-1
L yu(byn) = Z Z w; ()P h,(b)si1(b,n) +v(b,n) , (5)
zik(bn) = wi(1)sin(bn) ) =1 1=0
=1

where thel-th precoder layerw;(l) = [wiﬁl(l) w; 2(1)

wheres; ;(b,n) are the “coded” symbols of thith user (after T ) ,
the TD processing) and; ;. (1) are the coefficients of theth ~ "~ wi=K(Z)I IS a vector that maps théth usgrsl-th
user's precoder related to real anternand virtual antenna  Virtual antenna into thef real antennas (see Fig. 1) a
We assume that within a block, the time indewaries from h,(b) = | hy1(b) hu2(b) - h’“”K(b)I is the spatia

0to Ny — 1. channel vector that links the BS and user

The total multi-user signal at antenkas then given by In order to obtain a full matrix notation, we now defi
U the signals; ;(b,n) filtered by the spatial channdl,(b) as
zi(b,n) = Zmi.k(b-, n) . ) Siui(b;n) = hy(b)s;i(b,n). By stacking the vectorsv;(l)

and the vectors; ,,;(b,n) for I = 1,..., L in the vectorsw;

i=1
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and giﬁu(b, n), respectively, we can rewrite (5) as

U
yu(bn) = > w/'S;u(b,n) +v(b,n) ,

(6)
i=1
T
where w; = WZ(I)T Wi(Q)T WZ(L)T]
represents thei-th user's precoder in vector form
and S,,(b,n) = 8iu1(b,n)T 8 42(b,n)T

Siu,r(b,n)T The precodersw; are assumed to be
normalized, i.e.||lw;|| = 1.

The vectorSi,u(b, n) is related to the signals; ;(b,n) by
the channel convolution matrikt, (b) as

siﬁu(bv n) = Hu(b)sz(b7 n) 5 (7)

wheres;(b,n) = [siﬁl(b,n) si2(b,m) si,1(b, n)]
is the coded signal vector and thé&l. x L channel convolution
matrix is given by

hu(b) 0 0 0

0 hy,b) o0 0
Hau(b) = : : : : ®)
0 0 o0 h, (b)
where0 is a column vector composed by zeros.
Finally, we can writey, (b, n) as
yu(b,n) = wHH,(b)s,(b,n) +
| —
Yu,u(byn)
U
ZwiH’Hu(b)si(b, n)+v(b,n) . ©)

i=1
iF#u

Yu,i(b,n)

It is worth recalling that for each block the channeh,, ()
presents a different condition, i.e., it can be in a deep fade
in a good condition. This condition affects the received pow
and the SINR of each user.

Based on (9) we can write the useful received power fo

useru at blockd as
Pu(b) = E{ |yu‘,u(b~, TL) }2}: puwi{Ru(b)wu El (10)

whereR ,(b) = M, (b)H.,(b) is the instantaneous DCCM of
the u-th user at block, which has a block hermitian structure

is used, which is an orthogonal code, and the assumption t
the “uncoded” symbols,, (b,n) are i.i.d. and have power,.
Remark thatp, is the transmit power for user, while the
total transmit power is given byrx = 3 py.

. . u
Following the same reasoning as for the useful power, we

can write the interference caused by all other users in use

as
U
i=1

i;éu
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Finally, the SINR of theu-th user at the block is given
by
H
Puwy; Ru(b)wsy,
Tulb) = @

12)

U b
3 piwl R, (b)w; + o2
Za
wheres? is the noise variance.
Assuming the use of a linear modulation, the BER for bl
b can be approximated [11], at relatively high SINR, by

Q( & (b)) ,

’t;in Yu
where N is the number of bits per symbol,;, is the
minimum distance betweehpoints for a unitary power cor
stellation, N, is the mean number of neighbors at minim

distance and)(z) = \/% [ exp <*th) dt is the Q-function.

Ne
N

BER, (b) ~ (13)

1. M ULTI-USERMINIMUM TRANSMIT POWER WITH

BER CONSTRAINTS

As far as diversity is concerned, the optimum precoder:
such that thevirtual antennasare uncorrelated, which wou
provide the maximum channel diversity for the OSTBC.
the other hand, from the point of view of multi-user downl
beamforming, it is desirable that each precoder layetl)
beamforms the signaj; ;(b, n) towards the desired uséand
mitigates the interference radiated towards all the otlsers;
called pollution here. These two goals are cleatbntra-
dictory, since uncorrelated antennas means omnidirect
transmission and beamforming requires correlated angen

As we have mentioned earlier, we propose a design crit
to optimize the precoders; in order to find the best trad
off between both wishes, i.e., maximum channel diversity
minimum pollution. These precoders lead to minimum E
for a given transmit power. However, in a multi-user scem
it makes more sense to minimize the total transmit powere
respecting a target BER for each user within the consid
cell.

r From the BER expression in (13), we can write the propc

criterion as

U
min  Prx = Y puwlw,
u=1

BER 2 E &Q( Novu(d) ) b= 09
= N S/u()) =cy Yu

T wherec, is the target BER for user and, for the sake ¢
We have used the fact that the coded symbols are i.i.d. g :

their power isp,,, which came from the fact that an OSTBC

Bivility, the have defineaV, — %
By introducing the Lagrange multipliers,, the lagrangial
Qggociated with (14) can be written as

U U Evd
N
_ H e —
J7u§:1puwu wu+u§:1,\u (E{ NQ( N,;'yu(b))} cu>
(15)
r_Let us define f(v.(b)) as minus the derivative ¢

%Q(wNS%(b) ) with respect toy, (b), given by

N. N, b (_ Nsvu(b)> .

FOw(b) = IN /27 Nova (D) X] 9

(16)
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Let us further define the following variables
Ny (b) 2 WIR,(D)w,

U

Du(b) £ pjwl Ru(b)w; + o
— )
i#u

Nu(b)

x,(b) &

u(b) D)

The optimum solution for the precoders, can be found by

setting to zero the derivatives of the lagrangiwith respect
to w; andp;. Firstly, we derive with respect t@; to obtain

an

8801 = 2pjw; — 2p;X; E{f([?:—((:)))’kz(b)}wz
% (A
+29i) A E{ %%(b)m(z})}wi . (8)
k=1

k#i

By posing (;’T" = 0, the factor2p; can be simplified and
we obtain thatv; is eigenvector of the following generalize
eigendecomposition

U
Z )\kﬁ»k +I|w,— NRjw; =0, (19)
k=1
kAi
where Ry = E{f(g:&))%(b)’)zk(b)} and

FCa0)
D (b)

R - E{

U ~
RNT = S MRy +L
k=1

Ri(b)}. Let us further define

k#i
The eigendecomposition (19) can be used to find the pre-

codersw; for a given set of\;, with k& # i. We observe
that (19) is similar to the eigendecomposition for the ciite

of minimum transmit power with SINR constraints, see [3

eq. (14)], but here the matricé®;(b) andR(b) are weighted

inside the expectation. Since these weights are all pesitiv
R,; andR; are homogenous to channel covariance matrices.

wherel = [A1 X )\U]T and
Aip=

£(n®)
Dy (b)

_ E{ 'yk(b)wiH’R,k(b)wi} i#k
(22)

whereb; corresponds to theth element of the column vect
b and A;; corresponds to the element in the rawand
columnk of the matrixA. Remark that, in order to compt
A, we have to known all thev;'s and vice-versa, leading

an iterative procedure.

Finally, we still need to determine the transmit powgys
To do so, we can derivé with respect to\,, and make it eque
zero. However, by doing so, we obtain the BER constra
Thus, given a set ok, we can compute the precodey, and
the transmit powers are obtained such that the constraia

dsatisfied.

It is worth to note, however, that the BER is given by
expectation of a non-linear function (th@-function) of the
SINR. Moreover, one transmit powgy, affects the BER of al
users. Then, compute, analytically is not a straightforwal
task. We propose to consider only the influence of the trar
powerp,, on the BER, and linearize the&)-function in ordel
to find the approximate value of, that satisfy the constraint
This is done by using the Newton method [12] to find the |
of the u-th constraintg, (p..), expressed by

gu(pu) _E{JX;Q( Ns'Yu(b))}Cu . (23)
The derivative ofg, (p,) with respect top,, is
0gu
aiu =- E{f(%(b))%(b)} : (24)

' So, from a given value g, , one Newton iteration gives

Ju
9gu *

Opu

u

Pl =p, — (25)

We still need to determine which eigenvector to take
from (19) To do so, we observe that if we had SlNa Proposed a|g0rithm

constraints instead of BER constraints, it is clear that we
have to take the eigenvector corresponding to the maximu

eigenvalue, as proved in [3] for the DBPC algorithm.

Remark that in order to obtaiw;, it is necessary to know
all the Lagrange multipliers;. Thus, to find the optimal;’s
we deriveJ with respect top;, obtaining

aJ
Op;

(b
+ZAkE{ g(m)

k#i

k(D)

mWe propose an iterative algorithm to find the optim
precodersw, and transmit power,, since each step d
scribed before is connected to the others by the prec
w,, the transmit powerg, and the Lagrange multiplie
Ay. This algorithm is described in Table | and is cal
Multi-User constrained BER (MU-cBER). Note that, in
practical implementation of the algorithm, we must reptb
the expectations by averages over the bldcks

We start from a set of orthogonal layess, (I) and unitary
transmit powers. Then, after computidg and b, we update
A following (21). After computingR., andR!NT, we propost

u !

to use a power iteration to find the maximum eigenvector.

and then we makéZ = 0, which give us the linear systempower method [13] is used to find the maximum eigenve
Pi

below

AX=b, (21)

of an eigendecomposition, but since the matrides and
RNT depends onw,, we don't want to fully updatew,,,
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8

TABLE I: MU-cBER Algorithm

7

1) Initialize the precodersy,, and the transmit powers

1 T
uu:,/z[1 0..4010“‘01-»4}  pu=1Vu X

M zeros M zeros

transmit power
N

2) ComputeN, (b), Dy (b) and f(%(b)), as defined in (17) and (16)
3) ComputeA andb using (22) 5
4) UpdateX by solving the linear system (21)
5) ComputeR,, and RINT

6) Updatew, by making one power iteration

wu = (RAT) Ry w, (26) : —=i
7) Normalizew,, wu o P 3 s 3 ) 12
Wy = — iteration
llewull Fig. 2: Evolution of the transmit powers; and p, as a
8) UpdateN, (b), Du (b) andf(%(b))’ since thew,'s were changed function of the algorithm iterations.
9) Computeg,, and g% as in (23) and (24) 10’ -

10) Update the transmit powegs, using (25)
11) Go to 2 until convergence

user 1

but only adapt it to go in the direction of the maximum
eigenvector. This is what is done in (26). After normalizing
w,, the values ofV,,(b), D, (b) and f ('yu(b)) are updated and

used to computeg,, and g;%z Finally the transmit powerg,,
are updated and the constraints valygsre tested. Iterations
are made until the constraints are within a given tolerance,
when the algorithm stops.

Although the analytical proof of convergence of this algo-
rithm is a complex task, among all the simulations performed o : ‘ ‘ ‘ . ;

10°

BER

we have not observed one single case of divergence of the  ° : ¢ feation © * =
algorithm. Moreover, this algorithm is similar to the DBPCFig. 3: Evolution of the users’ BER as a function of
whose convergence was proved in [3]. algorithm iterations.
TABLE II: 2-path scenario parameters corresponds to the transmit power necessary, when usil
User #1 User #2 omnidirectional antenna at the BS, to have a SNR dB at
path #1 | path #2 | path #1 | path #2 the mobile user).
DOA | —35° —5° | +25° | +55° In the following, we compare the MU-cBER with the mul
power | —3dB | —3dB | —3dB | —3dB user beamforming-only DBPC solution of [3] in a 2-p
scenario and-QAM modulatiort. This scenario correspon
IV. SIMULATION RESULTS to a flat-fading channel for each user. The DOAs and po

We consider the downlink of a wireless system, where tig§ each user are summarized in Table II. Although this
BS serve2 co-channel users. The BS is equipped with a line¥ery simple scenario, it shows the gain obtained by ad
array of K = 4 antennas and the inter-element distancgf—i,s diversity to multi-user downlink beamforming and allows
where ), is the carrier wavelength. The transmit precoder {§ Pphysically interpret the results. Initially, the targetw
K x L (see Fig. 1), so that we have = 2 virtual antennas, BER was set tol0~2, which corresponds to a target SIt
and the Alamouti scheme [4] is used as OSTBC. We assuffe16.86 dB for the DBPC algorithm. This target SNR w
that the instantaneous DCCMR, (b) for all users and for calculated by considering a Rayleigh charinel
all blocks are perfectly known at the BS. Moreover, without Firstly, to illustrate the convergence of the MU-cBER te
loss of generality, we assume that the channel realizagionnique, Fig. 2 shows the evolution of the users’ transmit psy
independent from one block to another. while Fig. 3 shows the evolution of the BER, for a target B

In order to assess the performance of the proposed teh-10~>. It can be seen that the MU-CBER converges in
nique, we have simulatedv; = 10% training blocks that iterations.
were used to obtain the optimum precoders and = 106 Fig. 4 shows the radiation pattern obtained with the DE
data blocks were used to evaluate the performance of tHgchnique for each user, where the vertical dashed
solution. The transmit powefs, were normalized with respect B ,
to the receiver noise varianeg?, so that0 dB corresponds *For a4-QAM modulation [11], we havel{e =1 and Ns = i2 =1
to p, = o2 (note that this is equivalent to say thatdB  2For a Rayleigh channel, we have [1]: BER (1 -/ li's,’“lﬁR)-
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TABLE |ll: Performance comparison

Target Technique | L Pryx BER #1 BER #2

BER

10-2 DBPC 1 | 16.23dB | 1.0031x10=2 | 0.9997x10~2
MU-cBER | 2 | 11.67 dB | 1.0008x10~2 | 0.9898x 102

10-3 DBPC | 1 | 26.35dB| 1.0021x10~2 | 0.9899x 103
MU-cBER | 2 | 17.31dB| 1.0287x10~2 | 0.9853x1073

user

0
Angle

YN

for a target BER ofl0—2 and 0f9.04 dB for a target BER of
10~3. These gains come from the TD that was added to t
transmission system.

V. CONCLUSION
We have showed that the proposed technique provide:

Radiation pattern for the beamforming-only ppp@ubstantial gain in comparison to a purely spatial techmiqt
technique for user$ and?2.

This gain is due to the addition of transmit diversity to th
multi-user downlink beamforming. Higher gains are expécte
in more rich propagation environments by using more virtu
antennas, even though there is a rate penalty in using camg
valued OSTBC forL > 2.

Future work will involve assessing the performance
the proposed technique in more realistic scenarios and
influence of the estimation of the DCCMs. We also inten
to analyze the cost function in regard of its minimums ar
investigate the convergence of the proposed algorithm.

[1]
2

o
Angle

Fig. 5: Radiation pattern for MU-cBER technique with= 2 Bl
virtual antennas for user. Both layers are shown.

correspond to the DOAs of the users’ paths. We can sdd
that the DBPC algorithm is able to transmit towards one
user, by using both paths in order to maximize the receiveld]
power, while completely eliminating (ovei0 dB below) the
pollution generated towards the other user. This ensures the
co-habitation of both co-channel users within the same celf]
and practically doubles the system capacity.

Fig. 5 shows the radiation patterns for each precoder layes
I =1 andl = 2 for userl. From Fig. 5, we see that both
layers beamform in the directions of useand highly reduce
the pollution towards use2. However, each layer transmit [g]
differently towards uset, which can be seen by the different
radiation patterns from layer = 1 and! = 2. These two
different radiation patterns lead to two virtual antennas f [g]
userl that are almost uncorrelated: their correlation.i$266.
The OSTBC can then profits from this diversity to achieve the
same BER as in the DBPC case with a reduced transmit powes)
The same holds for useér

Table Il shows the BER obtained for each user for tl
data blocks, as well as the total transmit power for boflsg]
techniques, for two different target BER. The MU-cBER
technique presents a gain in the total transmit power@f dB

1]
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