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RESUMO

Neste trabalho, o canal radio-moével com efeito de multipercurso ¢ caracterizado por um
filtro de resposta finita ao impulso (FIR) cujos pardmetros sdo obtidos a partir de técnicas de
tracado de raios. Como exemplo de aplicacdo deste tipo de abordagem, simulou-se o
comportamento de um canal em um cenario exterior (outdoor) definido, derivando-se a
resposta impulsiva a partir da resposta em freqii€ncia, sendo esse resultado representado por
um filtro FIR. Aspectos relacionados a dispersividade temporal e ao desvanecimento também

sdo discutidos.
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ABSTRACT

In this work, multipath radio propagation channels are characterized by FIR filters. The
filters parameters are obtained from ray-tracing techniques, jointly with electromagnetic
theory needed to its application. As study of case, modeling of an outdoor wideband channel

impulse response is undertaken and fading and time dispersion issues are discussed.
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CAPITULO 1

INTRODUCAO

1.1 Introducéo

Caracterizar o canal radio-movel, através de modelos de propagagdo, simulagdes e
medidas, ¢ essencial para o desenvolvimento de sistemas de comunicagdo sem fio,
minimizando custos de planejamento e de implementacdo dos mesmos [1]-[4]. Em sistemas
moveis celulares, por exemplo, uma eficiente predigao de cobertura favorece o uso eficiente
do espectro de freqiiéncia, sendo este um aspecto chave para dar vazao ao aumento expressivo
das densidades de usudrios e de servigos experimentados por tais sistemas nos ultimos
anos [2].

Modelos de canais radio-movel também sdo utilizados para auxiliar no desenvolvimento
de métodos para correcdo de distor¢des do canal, como, por exemplo, no projeto de
equalizadores. Esses vém combater um dos efeitos mais degradantes para sistemas de
comunicagdo digital: a interferéncia intersimbolica (ISI), originada a partir de desvanecimento
por multipercurso [1]. A ISI ¢ reconhecidamente o maior obstaculo para transmissao de dados
em alta velocidade através do canal radio-movel [1]. Dessa forma, uma melhor compreensao
do canal, permitindo descricdo mais apropriada para o mesmo, ¢ um fator critico para tornar
possiveis maiores taxas de dados e qualidade de servigo (QoS) em redes sem fio.

Na literatura, ha um grande numero de abordagens aplicadas na caracterizagdao do canal
radio-movel [5]. Algumas delas sdo baseadas em caracteristicas estatisticas da energia
eletromagnética recebida [6],[7]. Outra abordagem bastante freqliente ¢ baseada na
intensidade do campo eletromagnético como fung¢do da distancia entre transmissor e receptor,
utilizando modelos de predi¢dao de perdas de percurso [8]. Uma outra abordagem possivel de
caracterizagdo de canais ¢ a baseada no uso de filtros digitais. Apesar de ndo ser
originalmente uma técnica especifica de modelagem, a abordagem por filtros, em especial os
de resposta finita ao impulso (FIR), representa uma forma conveniente de caracterizagdo de
canais de radio propagac¢do [8]. Uma vantagem apresentada por filtros FIR ¢ que os mesmos
sdo Otimos na minimizacdo de critérios de erros em processos de ajuste entre resultados
modelados e medidos, tais como a raiz do erro quadratico médio (RMSE) [9]. Em [9] ¢
mostrado que uma representagdo compacta através de filtros FIR gera um RMSE menor do
que as técnicas autoregressiva € da norma minima, fornecendo também resolucdo temporal

superior aos estimadores de Fourier e de sistemas tipicos de medidas no dominio do tempo.



1.2 Contribuicéo da dissertagdo

A contribui¢do do presente trabalho em relagdo ao que se tem publicado na literatura
esta na forma de estimacao dos parametros do filtro que caracteriza o canal. A grande maioria
dos trabalhos, quando ndo a faz de forma estatistica [6],[7], faz através do método das
diferengas finitas no dominio do tempo (FDTD) [10]. Neste trabalho, a parametrizacdo do
filtro digital ¢ feita através do uso de técnicas de tragados de raios (ray-tracing) em conjunto
com a Optica Geométrica (GO) e a Teoria Uniforme da Difragio (UTD) [4], técnica esta que
combina eficiéncia computacional com precisdo de predicao [2]. Além disso, a referida
parametrizacdo considera muitos elementos importantes do ambiente de propagacdo, tais
como informagdes de dispersdo temporal do canal, particularmente importantes na predi¢ao

de taxas de erro em muitos tipos de sistemas digitais.

1.3 Organizacédo da dissertacéo

Esta dissertacdo estd organizada da seguinte forma:

» O Capitulo 2, Fundamentos de radio-propagacdo, aborda conceitos sobre os
mecanismos fisicos de propagacio, apresentando formula¢des, baseadas na Optica
Geométrica e na Teoria Uniforme da Difra¢do, necessarias a mensuragdo de campos
eletromagnéticos determinantes no nivel de sinal recebido em um canal radio-mével.
Este capitulo também fornece uma breve revisao sobre a Teoria de Tracado de Raios e

os parametros comumente utilizados na identifica¢do ou caracterizacio de canais;

= No Capitulo 3, Conceitos basicos de processamento de sinais discretos, sdo descritos
conceitos fundamentais, propriedades e operacdes basicas para o tratamento de sinais,
imprescindiveis para a caracterizagdo proposta neste trabalho. Especificamente, sdo

abordadas representagdes de sinais discretos nos dominios do tempo e da freqii€ncia;

= No Capitulo 4, Caracterizagéo de canais radio-movel, apos apresentar um modelo de
caracterizacdo de canais baseado na parametrizacao de filtros digitais, sdo realizadas
diversas simulagdes em um cenario do tipo exterior (outdoor), estabelecendo-se
comparativos de perdas de acordo com modificagdes nos parametros de simulagdo de

uma rotina especificamente implementada para estes estudos;



= O Capitulo 5, Conclusdes, alguns aspectos dos resultados sdo discutidos e sugestdes

para trabalhos futuros sdo apresentadas.



CAPITULO 2

FUNDAMENTOS DE RADIO PROPAGACAO

Os mecanismos que governam a radio-propagacdo sdo complexos e diversos e
geralmente sdo atribuidos a reflexdo, difracdo, transmissdo e espalhamento ou combinagdes,
de acordo com o ambiente e a faixa de freqiiéncia. Ao se propagar através de um ambiente, o
sinal de radio experimenta: (i) decréscimo no nivel de poténcia (devido a perda de percurso e
ao desvanecimento) e (ii) espalhamento no espago, tempo ou freqiiéncia (devido ao
multipercurso ¢ a mobilidade). Esse capitulo descreve alguns aspectos fundamentais

envolvidos na caracteriza¢ao do canal radio-mével, baseados em referéncias classicas da area

[11,[8],[111,[12].

2.1.  Perda de percurso

Uma medida importante em comunicacdes moveis ¢ a perda de percurso ou perda
basica de transmissao, definida como a relagdo entre a poténcia média local do sinal recebido
¢ a poténcia transmitida [13]. Modelos de grande escala' predizem que a intensidade média
do sinal recebido decai em fungdo da distdncia de separacdo d entre o receptor € o
transmissor, d™, onde n é um pardmetro que varia de 2 a 6, dependendo das caracteristicas
estruturais onde a comunicacgdo ocorre [12]: quanto mais obstruido/urbano, maior o valor de
n.

Particularmente para o modelo de propagacdo do espago-livre, a equacdo de Friis

determina a relagdo entre as poténcias recebida e transmitida:

i:GTGR(ijn @1
P 47d
onde Pgr ¢ a poténcia recebida, Pt ¢ a poténcia transmitida, Gt ¢ o ganho da antena
transmissora, Gr ¢ o ganho da antena receptora, d é a distdncia de separagdo
transmissor-receptor € N = 2 para o espago-livre.

Reescrevendo a equagdo anterior em fungao da relagao ¢ = Af, tem-se:

2
Ps c
R -G G| —— 22
P '{4nfd] (2.2)

onde € ¢ a velocidade da luz e f a freqiiéncia.

! Modelos de grande escala sdo aqueles que estimam a intensidade média do sinal recebido para uma distancia de
separacdo transmissor-receptor da ordem de centenas ou milhares de metros.
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A equacgdo 2.2 evidencia que a poténcia recebida diminui a medida que a distancia d
entre transmissor e receptor aumenta ou quando a freqliéncia de operagcdo aumenta.

A perda de percurso, PL, que representa a atenuagdo de sinal através de uma quantidade
positiva medida em dB, ¢ definida como a diferenca (em dB) entre a poténcia efetiva

transmitida e a recebida:

2
P, C

PL(dB)=10log— =—10log| G, G| —— 2.3

(dB) gPR gl b1 R{4thdj (2.3)

As vezes, ¢ necessario calcular a intensidade de campo elétrico, Eg, em uma distancia d
conhecida da antena transmissora, ao invés da densidade de poténcia. Esse valor ¢ obtido

através da equacao:
AJ60P,. G
ER::———al—l- [V/m] (2.4)

Outra equacdao fundamental para a obtencao dos resultados dessa dissertacao ¢ a que
determina a maxima poténcia Util (valor de pico) que pode ser entregue a antena receptora:

2
po[Eet] B wang) 2.5)
2 ) 240

A predi¢do da perda de percurso ¢ um passo importante no planejamento de um sistema
rddio moével e, dessa forma, métodos precisos sdo necessarios para determinagdo de
parametros que tornardo a cobertura de uma area de servigo eficiente e confidvel. Modelos de
predigdo existentes diferem entre si na aplicabilidade (propagagdo em regides urbanas,
suburbanas e rurais), complexidade e precisdo. Assim, nao hd um método aceito
universalmente como o melhor. Embora o célculo da perda de percurso possa ser realizado
utilizando técnicas como a de tragado de raios (vide sec¢do 2.4) ou solugdes numéricas para
aproximacdes da equagdo de onda, os métodos mais utilizados para calculo de cobertura sao
empiricos ou semi-empiricos. Entre tais modelos pode-se citar: Modelo de Okumura, Modelo

de Hata, Modelo de Walfisch-Bertoni, Modelo de Lee [14].

2.2. Desvanecimentos

Além da perda de percurso, o sinal sofre variacdes no nivel de poténcia até alcangar o
receptor. Essas variagdes, chamadas de desvanecimentos, sdo dependentes também da
distancia e sdo classificadas em: (i) lentas, efeitos de média escala ou sombreamento e (ii)
rapidas ou efeitos de pequena escala.

Devido a grande variabilidade das estruturas tipicamente encontradas em canais radio

movel, a poténcia recebida ¢ varidvel a uma mesma distancia de um transmissor. Quando



grandes obstaculos, como edificios, morros e similares se situam entre transmissor e receptor
de um sistema de comunicagdo movel, o sinal sofre um desvanecimento lento, cujo
sombreamento pode provocar considerdveis “vales” na poténcia recebida e interromper
instantaneamente a comunica¢do. Medidas, inicialmente registradas por Egli [15], mostraram
que, para percursos da ordem de centenas de metros e freqiiéncias de portadora da ordem de
centenas de MHz, a poténcia média local varia segundo uma distribui¢ao gaussiana em escala
logaritmica, isto €, segue uma distribuicdo log-normal. A média dessa distribuigdo ¢
dependente da distancia e o desvio padrdo varia entre 4 a 12 dB, dependendo da severidade do
sombreamento, sendo 8 dB um valor tipico para aplicagdes macrocelulares [16]. Um menor
desvio padrao implica em maior precisao na caracterizacdo do modelo de predicao de perda
de percurso.

Em um sistema de comunicacdo moével, o sinal recebido pelo terminal moével ¢
composto pela soma vetorial dos varios sinais oriundos de diferentes caminhos entre o
transmissor € o receptor. Esses multipercursos sdo formados pela reflexdo, difragao,
espalhamento ou combinagdes do sinal transmitido em estruturas proximas ao receptor, tais
como edificios, arvores, postes, morros, etc. A soma vetorial dos varios sinais dos
multipercursos pode resultar em uma interferéncia construtiva ou destrutiva no sinal recebido.
Na pratica, como as portadoras sao de altas freqii€ncias, pequenos deslocamentos espaciais do
receptor ou pequenos movimentos dos objetos vizinhos podem causar alteragdes nas fases dos
sinais nos varios multipercursos levando a possibilidade de uma mudanga brusca de situagao
de interferéncia construtiva para interferéncia destrutiva entre esses sinais na recepcao. Assim,
quanto maior a velocidade de movimentacdo, mais rapidas serdo as variacdes no sinal
recebido. Esse fendmeno de alteracdo na intensidade do sinal recebido ¢ denominado
desvanecimento rdpido ou de pequena escala. Estatisticamente, essa variabilidade do sinal
recebido é melhor modelada através da distribuicdo de Rayleigh, quando o terminal movel
esta em regido sem visibilidade. Por outro lado, na condicdo de visibilidade, a envoltoria do
sinal recebido ¢ melhor modelada pela distribuicao de Rice [17].

Especificamente, no caso de comunicagdes digitais, o multipercurso geralmente causa
apenas distor¢do do sinal faixa-larga recebido, diferentemente do que ocorre com sinais
faixa-estreita, cujas atenuagdes podem resultar em perda total do sinal. O maior desafio para
comunicagdes digitais consiste em transmitir dados em alta velocidade e efetuar a

demodulagdo sem erros de bits, resultantes da interferéncia intersimbolica.



2.3.  Mecanismos fisicos de propagacao

O comportamento do canal radio movel pode ser predito na teoria através da solugdo
das Equagdes de Maxwell. Na grande maioria dos casos, entretanto, uma solu¢do exata nao
pode ser encontrada, além do que, métodos baseados na solucdo numérica dessas equagdes
exigem recursos computacionais expressivos (memoria e processamento). Dessa forma,
técnicas aproximativas e medidas sdo desejaveis.

Algumas simplificagcdes podem ser obtidas quando as ondas eletromagnéticas sao
aproximadas por frente de ondas planas cuja direcdo de propagacdo (raios) ¢ perpendicular
aos campos elétricos e magnéticos. Esse tipo de abordagem, conhecida como teoria de raios,
distingue-se entre os varios fendmenos de propagacdo, fornecendo a cada um deles uma
descricao matematica e fisica.

Quando existe um obsticulo no percurso de um raio, o mesmo pode ser refletido
especularmente, espalhado, transmitido e parcialmente absorvido no processo ou, em alguns
casos, difratado em torno da borda do obstaculo. A extensdo de cada um desses mecanismos
de propagacao ¢ dependente das propriedades eletromagnéticas e da forma geométrica dos
materiais que compdem o obstdculo. A seguir, uma breve descri¢do desses principais

mecanismos ¢ apresentada.

2.3.1. Reflexao

A reflexdo especular € o mecanismo pelo qual um raio € refletido em um angulo igual
ao de incidéncia. Os campos eletromagnéticos refletidos sdo relacionados aos incidentes
através de uma matriz de coeficientes de reflexdo, comumente descritos pelas equagdes de
Fresnel, validas para um limite infinito entre dois meios. O coeficiente de reflexao ¢ fungado
das propriedades elétricas do material e, geralmente, depende da polarizacao, do angulo de
incidéncia e da freqiiéncia de propagacdo da onda. Coeficientes de Fresnel para polarizagdes
paralelas ou hard (I'j) e perpendiculares ou soft (I",), validos para meios dielétricos (i = o),

sdo dados por [17]:

Eefra Cosei _\lgefrz - Senzei

= Campo elétrico E no plano de incidéncia (2.6)

I
Eey COSO, + /€4, —SENO,

c0s & — /&, —SEN°H
I' = -
cosb + /&y, —SENTO,

Campo elétrico E no plano ortogonal ao de incidéncia  (2.7)



onde:

0; ¢ o angulo de incidéncia

. O
A 78
€y, =2 ¢éa permissividade relativa ao meio 2 (2.8)
€
o=2nf ¢ afreqiiéncia angular[rad/s],onde f ¢éa freqiiéncia[Hz] (2.9)

€, ¢ a permissividade elétrica do meio 2 [F/m]
o, ¢ a condutividade elétrica do meio 2 [S/m]

g0 =28,85x 102 F/m ¢é a permissividade elétrica do vacuo

A figura 2.1 ilustra uma onda eletromagnética incidente com angulo 6; em um plano
separando dois meios com propriedades elétricas diferentes (g, |, G) para duas situacdes: (a) a
polarizagdo do campo elétrico E ¢ paralela ao plano de incidéncia; (b) a polariza¢do do campo
elétrico E ¢ perpendicular ao plano de incidéncia. Na mesma figura, parte da energia ¢
refletida com um angulo 6, = 6;, segundo a lei de Snell, outra parte ¢ transmitida para o

meio 2 em um angulo 6; e outra parte ¢ absorvida.

. | |
Ei | E, E; | E,
| |
H; | H, H; | H,

| N

I €1, 11,01 I €1, 11,01

&2, W,02 €2, U2,02

I VE I VE
(a) Polarizagdo Hard: E no plano de incidéncia (b) Polarizagdo Soft: E normal ao plano de incidéncia

Figura 2.1 — Geometria para calculo dos coeficientes de reflexdo entre dois dielétricos

As expressdes que relacionam os campos refletidos (E) e transmitidos (Et) ao campo
incidente (E;) sdo dadas por [1]:
E =T, (2.10)

E, =(1+T)E, 2.11)

onde I" assume os valores de (2.6) ou (2.7), dependendo da polarizagao.



2.3.2. Espalhamento

Muito embora nao existam superficies planas infinitas, a reflexdo especular ¢ uma boa
aproximacao desde que a superficie seja extensa (relativamente ao comprimento de onda) e
que nao possua rugosidade consideravel. Caso contrario, a energia refletida espalha-se em
todas as diregdes, configurando o espalhamento ou a reflexdo difusa por espalhamento. O
Critério de Rayleigh (C) [8] estabelece que a reflexdo ¢ altamente difusa e a onda refletida
especular ¢ desprezivel quando:

Co 4nSD cos 0, S

10 2.12
x (2.12)

onde:

SD ¢ o desvio padrao das irregularidades da superficie relativo a altura média da mesma.

A analise realizada por [19] conclui que, nas freqiiéncias em torno de 2 GHz (freqiiéncia
de operagdo de sistemas de comunica¢cdo movel de terceira geracdo), reflexdes em paredes de
prédios ndo sdo nem puramente especulares, nem totalmente difusas. O mesmo ¢ valido para
reflexdes no solo, onde a rugosidade ¢ usualmente maior, mas o angulo de incidéncia é bem
proximo de 90°. Porém, quando o angulo de incidéncia € pequeno, reflexdes difusas

predominam tanto nas paredes de prédios quanto no solo.

2.3.3. Difracao

A difragdo ¢ o mecanismo de propagacdo capaz de explicar a presenga de campos
eletromagnéticos em regides nas quais, pela Optica Geométrica classica, os mesmos nio
existiriam.

A difragdo ocorre quando os raios encontram a borda de uma superficie, a aresta
formada pela interseccdo de duas superficies, o vértice de um sé6lido ou quando os raios
incidem de forma rasante sobre uma superficie curva. Tais obstaculos podem ser naturais ou
artificiais em ambiente urbano, suburbano e rural. A difracdo ¢ mais importante em
freqii€éncias baixas, mas nao desprezivel em 2 GHz.

O fenomeno da difracdo pode ser explicado através do Principio de Huygens: cada

ponto em uma frente de ondas funciona como uma fonte de ondas secundérias (elementares)

que se combinam de forma a produzir uma nova frente de ondas na direcao de propagagao.



Fonte secundérias

Regido de sombra

Frente de ondas

Figura 2.2 — Principio de Huygens: o comportamento das ondas de raios na presenga de

obstaculos

Considerando a figura anterior, através do Principio de Huygens, fontes pontuais da
regido nao obstruida emitem frentes de ondas secundarias que iluminam a regido situada atras
do obstaculo (regido de sombra). A quantidade dessa energia difratada ¢ dependente do ponto
de observacdo e da freqliéncia. Em geral, quanto maior a freqiiéncia e quanto mais proximo
estiver o observador dos obstaculos na regido de sombra, menor serd a energia difratada. Isto
justifica a escolha de portadoras de baixa freqii€ncia para permitir a propagacao de sinais em
areas sombreadas [20]. Uma andlise através da teoria eletromagnética mostra que a onda
incidente induz correntes no obsticulo e que o campo irradiado por essas correntes
constitui-se no campo difratado.

No tratamento da difracdo, Fresnel suplementou a teoria de Huygens ao adicionar
contribui¢des correspondentes a interferéncias construtivas e destrutivas para o campo total
recebido [21]. Fresnel também subdividiu o espago entre a fonte e o ponto de observacao
(receptor) em elipsdides concéntricos com raios dependentes da freqiiéncia, denominados
elipsdides de Fresnel. Como aplicagao destes, ao modelar os efeitos da difragdo como
atenuacao na intensidade do sinal, Bertoni [22] utilizou os elipsoides de Fresnel para
determinar obstaculos relevantes em uma dada freqiiéncia qualquer.

Campos difratados sdo freqiientemente calculados através da Teoria Geométrica da
Difracdo ou através das formulas heuristicas da Teoria Uniforme da Difracdo (UTD). Do
ponto de vista pratico, a UTD ¢ a técnica que melhor combina precisdo de resultados com
eficiéncia computacional [2]. Isto porque suas equacdes sdo facilmente implementaveis,

comportam-se adequadamente na regido de transi¢cdo luz-sombra, além de considerar
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polarizacdo, rugosidade da superficie local e propriedades elétricas dos materiais que
constituem a borda dos obstaculos.

Tratando uma cunha como uma fonte secundéria de ondas difratadas que podem ser
refletidas e difratadas antes de alcancar o receptor, a UTD inclui a difracdo na teoria de raios.
Assim, para um dado ponto fonte (F) e um ponto de recepcao (O), a difragdo de uma onda em
uma cunha ¢ representada por um raio simples cuja contribui¢do para o campo ¢ atenuada por

um coeficiente complexo.

Tangente a

Eo f:
F o, % s 5 ace n
face O ¢ T\f? ? Limite da sombra
(Z—n)ﬂ? \\ \\\\\
Obstaculo \\\ > T
\
\ E%s)
face n .
O

Figura 2.3 — A geometria para difracdo em obstaculos com bordas utilizando UTD

Na figura 2.3, se Ey ¢ o campo na fonte, entdo a UTD calcula o campo no ponto de

recepg¢do segundo a equagao:

E‘(s)=E,DA(s ,s)e ' (2.13)

onde: D representa o par de coeficientes de difragdo da cunha (polarizagdes hard e soft), se
S sdo as distancias percorridas pelo raio da fonte para a cunha e desta para o ponto de

recepgdo, respectivamente, A(S, S) ¢é o fator de espalhamento que descreve a variagio de
amplitude do campo difratado, k = 2775 ¢ o nimero de onda e ¥ ¢ um fator de fase.

A forma de A(s, s) depende do tipo de onda incidente considerada. Para ondas esféricas,
o mesmo ¢ dado por:
x

AN FER

(2.14)
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Apesar de apresentar problemas, principalmente quando o raio difratado estd proximo as
paredes formadoras da aresta (¢ ~ 0 ou nxz ) [25], um coeficiente de difracdo heuristico muito
utilizado em cunhas com condutividade finita, foi proposto inicialmente por Luebbers [25]:

D,, =G, (D,+T, D,)+ G, (D+T, D,) (2.15)
onde:

os indices 0 e n fazem referéncia as respectivas faces, segundo a figura 2.3;

os indices h e s representam a polarizagdo hard (campo E perpendicular em ambas as
faces da cunha) e polarizagio soft (campo E paralelo a ambas as faces da cunha)?;

[, e I, correspondem aos coeficientes de reflexdo (soft e hard) em relacdo as faces

0 e n, respectivamente, ja definidos nas equagdes 2.6 € 2.7;

G, , ¢ G,  sdo fatores na situagdo de incidéncia rasante (¢ ~nm) para as faces 0 e n,
s, s,

respectivamente:
1 ,
, ¢ =0, [+T,[>0
1+1“05‘h
Gy, =11/2 , ¢ =nm (2.16)
1 , outros casos
1 ,
, ¢ =nm|l+T,|>0
1+I,
G,, =1l/2 , ¢ =0 (2.17)
1 , outros casos
D¢ r=@=®) FlkLa (0-¢))] (2.18)
' 2nV2nk send 2n '

_ e n—(+9) I
D, = ool S FlkLa (¢ +¢)] (2.19)
g T+ (0-9) L
- k -
Dy = ool FlkLa* (0-¢)) (2.20)
I T+(+9) g
D, = o T FlkLa® (¢ +¢)] 2.21)

* E importante ressaltar que as polarizagdes hard e soft da difragdo sdo definidas relativamente as faces da cunha,
enquanto que as da reflexdo sdo definidas em relagdo ao plano de incidéncia.
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onde:
n ¢ o fator de abertura da cunha cujo angulo ¢ menor do que 180°;
0 ¢ o angulo entre o eixo do cone de ondas incidentes (cone de Keller) e a tangente a

aresta da cunha (coincidindo com a propria aresta no caso de arestas retas) [23];
@ ¢ o angulo entre o raio difratado e a face 0 da cunha;
¢ ¢ o angulo entre o raio incidente e a face 0 da cunha;
L ¢ um parametro de distancia que, no caso de ondas incidentes esféricas e planas [18],

¢ dado por:

L:( > ,Jsen28 (2.22)

S+S

a*(B) representa uma medida de separagdo angular entre o ponto de observagdo e uma

fronteira de incidéncia ou reflexdo, sendo expresso por:

. 2nmN* —
a*(p) = 2cosz[“TBj (2.23)
com:

B=¢+¢ (2.24)
Na equacdo 2.20, N sdo os valores inteiros mais proximos que satisfazem as equacdes:
2N —B=mn, estando N relacionadoa a* (2.25)
2nnN~ —B=m, estando N~ relacionadoa a~ (2.26)
FIX]= 2jx/7f;e_j’2 ¢ a fungdo de transi¢do de Fresnel (2.27)

Implementando-se o algoritmo disponivel em [18], pode-se observar o comportamento

de moédulo e fase da fun¢do de transi¢ao de Fresnel, de acordo com o grafico seguinte:

1 B S s B 8 B B S U 8

I T R

b, i B0 Vet

g 06t

T | S O N S

= 0,2

S IR e S A
0 | | f R AR f R nn
0,001 0,01 0,1 1 10

Argumento X

= 50 T I A N A N A

E Ty e R G i b0 h oonpng

2

g‘ _______________

N N N R LA s SR S A

LK

=1

(2 TR O S S I R~

N .

T 0 f R n AR AR f ARl f Ren R f AL A
0,001 0,01 0,1 1 10

Argumento X

Figura 2.4 — Fungdo de transi¢ao de Fresnel
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2.4.  Teoria de tracado de raios

O modelo deterministico (tedrico) de tracado de raios (Ray Tracing) ¢ largamente
utilizado na predicao de cobertura® de sistemas de comunicacdes moveis, tanto em ambientes
exteriores (outdoor) quanto interiores (indoor). Utiliza-se o tragado de raios para identificar os
possiveis percursos de raios entre um transmissor € um receptor em canais com efeito de
multipercurso. Uma vez identificados os percursos, técnicas eletromagnéticas de alta
freqiiéncia (tais como a UTD) sdo aplicadas para calcular a amplitude, a fase, o retardo e a
polarizagdo de cada raio. E, num passo final desse tipo de andlise, executa-se a combinacao
coerente de todos os raios que chegam ao receptor, considerando o tipo da antena e a largura
de faixa do sistema.

O uso da teoria eletromagnética confere aos modelos tedricos grande vantagem em
termos de confiabilidade dos valores preditos. Além disso, outra caracteristica favoravel ¢ o
fato de que modelos dessa forma, pela sua propria natureza, podem ser aplicados sem maiores
restricdes aos mais variados tipos de ambientes. As maiores desvantagens que podem ser
citadas sdo a maior dificuldade de implementagdao em relagdo a modelos empiricos ¢ a
exigéncia de recursos computacionais significativamente maiores, em termos de memoria e
tempo de processamento [23].

A literatura descreve basicamente duas abordagens para o tragado de raios através do
canal de propagagdo: Shooting-and-Bouncing Ray (SBR) ou “método da forga bruta” ¢ a
Teoria das Imagens (Image Theory — IT).

O método da forga bruta consiste no lancamento forcado de raios pelo transmissor em
um conjunto discreto (finito) de dire¢des de um espago amostral, obtido apos a especificacao
de uma constante de separacdo angular entre os raios langados. E, no receptor, uma esfera de
raio nao desprezivel ¢ utilizada para capturar os raios que passam proximos a mesma.

Por outro lado, a IT utiliza imagens Opticas do transmissor ¢ dos pontos de difracao,
considerando as superficies como refletoras, gerando um niimero de raios consideravelmente
menor que a SBR, uma vez que somente percursos que, de fato, existem entre receptor-
transmissor sdo considerados. A IT ¢ mais utilizada em ambientes pequenos e simples,
enquanto que a SBR ¢ mais adequada para ambientes grandes e complexos [2].

O grande inconveniente das técnicas de tracado de raios ¢ que, dependendo da

quantidade de mecanismos de propagacdo considerados, se um niimero exaustivo de busca de

3 A cobertura radioelétrica é obtida através da determinagdo dos campos resultantes da interagio — reflexdo,
refragdo e difragdo — do campo irradiado por uma antena transmissora com os obstaculos de ambiente dentro de
um limiar.
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percursos possiveis entre transmissor—receptor for solicitado, o tempo de computacio exigido
torna-se extremamente alto. Dessa forma, técnicas de aceleragdo devem ser implementadas,
tais como as descritas em [25] e [27]. Técnicas de aceleragdo fazem uso de um grafo de
visibilidade, isto ¢, de uma lista em disposi¢do de arvore de elementos de interacdes possiveis
entre transmissor—receptor. No caso da Teoria das Imagens, o grafo de visibilidade, também
chamado arvore de imagens, contém apenas um nimero maximo restrito de raios, evitando o
mapeamento de raios irrelevantes, que ndo atingirdo um dado ponto de recepcdo depois de
determinado nimero de reflexdes [24].

Dada a simplicidade do cenario simulado, o método escolhido nesse trabalho para a
determinagdo de trajetdrias associadas aos mecanismos de propagagdo foi a IT. O algoritmo
implementado para obter os resultados simulados neste trabalho separa as trajetdrias em trés
classes de raios distintas:

1. Transmissor—Receptor (Tx-Rx)

2. Transmissor—multiplas reflexdes—Receptor

3. Transmissor—difragdo—Receptor

2.5. Parametros de disperséo

Apoés a determinacdo das trajetorias associadas as multiplas reflexdes e difracdes, a
UTD ¢, entdo, utilizada na predi¢do do campo eletromagnético e, conseqiientemente, diversos
parametros fundamentais para a caracterizagdo do canal radio podem ser estimados em

diferentes pontos do ambiente. Dentre os parametros mais utilizados, tém-se:

2.5.1. Perfil de Retardos de Poténcia (Power Delay Profile)

O grafico que mostra para cada componente significativa de multipercurso, sua poténcia

e o instante de tempo de chegada ¢ denominado perfil de retardos de poténcia. A partir dele,

pode-se extrair alguns parametros importantes para a caracterizagao da dispersdo temporal do
canal, tais como [1],[10],[28]:

» Retardo Excedido Médio (Mean Excess Delay): descreve o atraso de propagacgdo

médio das componentes em relagdo a primeira componente que chega ao receptor.

Representa assim, o primeiro momento do perfil de retardos de poténcia, sendo

definido como:
3 Z P(t )t
T=H__ (2.28)
> P(t,)
k
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onde: P(t,) € apoténcia (em escala linear) da componente k de multipercurso, T, ¢ o atraso
de propagagdo da k-ésima onda (raio) em relagdo a incidéncia do primeiro sinal (raio).

= Espalhamento do Retardo RMS (RMS Delay Spread): mede o espalhamento
temporal do perfil de retardos em torno do retardo excedido médio (valores tipicos
sdo da ordem de microsegundos em canais moveis exteriores — outdoor - e da ordem
de nanosegundos em canais moveis confinados - indoor) [10]. Em sistemas digitais,
o espalhamento do retardo RMS provoca interferéncia intersimbolica, limitando a
taxa de simbolos maxima a ser utilizada no canal. O espalhamento do retardo RMS
representa a raiz quadrada do segundo momento central de perfil de retardos de

poténcia, sendo definido como:

S 7P
ms =07 = Zk: P(Tk)

(2.29)

onde: P(t,) é a poténcia (linear) da componente k de multipercurso, T ¢é o atraso de
propagacdo da k-ésima onda (raio) em relagdo a incidéncia do primeiro sinal (raio) e 7 ¢

o retardo excedido médio.

» Espalhamento Temporal Excedido (Excess Delay Spread): indica o atraso maximo,
relativo a primeira componente recebida, para o qual a energia cai de um certo nivel
(X dB estipulado) abaixo do maior nivel recebido, sendo definido como:

T (X) =74 =7, (2.30)
onde: 7, ¢ o tempo de chegada do primeiro sinal (raio), r, € o tempo de chegada do Gltimo
sinal (raio) com nivel de poténcia ainda acima do limite X dB e abaixo do sinal de maior
amplitude (ndo necessariamente o primeiro sinal detectado).

O espalhamento temporal excedido (Excess Delay Spread) define a extensdo temporal

do canal de radio acima de um determinado limiar de recep¢do. O valor de t, ¢ algumas

vezes chamado de tempo de espalhamento da intensidade de poténcia, mas em todos os casos
deve ser relatado como um limiar que relaciona o ruido com as componentes maximas
recebidas do multipercurso [1].

Na pratica, valores para estes parametros de dispersdao temporal dependem da escolha

do limiar de ruido usado para processar o nivel de poténcia recebida P(). O limiar a ser
adotado ndo deve ser muito baixo para que o ruido ndo seja processado como componente de

multipercurso, aumentando assim os valores dos espalhamentos [1]. Os parametros temporais
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mostrados anteriormente sdo muito uteis para se analisar o desempenho da comunicagao

quanto a taxa de erros.

2.5.2. Banda de Coeréncia

A banda de coeréncia ¢ uma medida estatistica da faixa de freqliéncias na qual um canal
atua de forma igual (uniforme) ou, ao menos, de forma muito proéxima a igualdade, sobre
todas as freqliéncias de um sinal através dele transmitido. A forma de defini¢ao da banda de
coeréncia ndo ¢ Unica, mas ¢ comumente relacionada a parametros de dispersdo temporal do
sinal. Se for definida como a banda na qual a fun¢do de correlagdo entre as freqiiéncias esta
acima de 90% (0,9), a banda de coeréncia ¢ dada, aproximadamente, por [1],[10]:

1
© 507,
onde 7, = espalhamento do retardo RMS [s].

B

(2.31)

Se a definicdo ¢ menos rigida, de forma que a banda de coeréncia seja definida para a

faixa de freqiiéncias com correlagao superior a 50% (0,5) apenas, a definicao fica [1]:
1
¢ 5t

Nao existe um relacionamento exato entre a banda de coeréncia e o espalhamento do

B

(2.32)

rms

retardo RMS, sendo as relagdes 2.31 e 2.32 estimativas empiricas. Como foram obtidas
empiricamente, muitas das vezes tais relacdes ndo sdo observadas na pratica, sendo citadas
apenas para ilustrar, de forma qualitativa, a variagdo na banda de coeréncia conforme a
correlagdo estipulada. Em geral, técnicas de analise espectral e simulagdes sao necessarias
para determinar o impacto que a variagdo temporal do multipercurso exerce sobre o canal
radio-movel [10].

Um conceito muito ligado a banda de coeréncia ¢ o de seletividade. A seletividade nada
mais € que o tratamento diferenciado que o canal impde a faixas de freqiiéncias distintas, por
ndo ter o comportamento plano em todas as freqiiéncias de interesse. Quando a faixa do sinal
a ser transmitido ¢ menor que a banda de coeréncia do canal, o sistema ¢ denominado faixa
estreita. O sinal sera pouco afetado pela seletividade do multipercurso, ndo sendo necessario o
uso de equalizadores para mitigar este problema. Por outro lado, se a faixa do sinal é maior
que a banda de coeréncia do canal, o sistema ¢ chamado faixa larga. Portanto, o sinal sera
muito afetado pela seletividade do canal [10], limitando assim, em sistemas digitais, a taxa
maxima de dados que podem ser transmitidos nesse canal, sendo necessario entdo, o uso de

equalizadores apropriados.
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Capitulo 3

CONCEITOS BASICOS DE PROCESSAMENTO DE SINAIS DISCRETOS

Técnicas de processamento de sinais, tais como equalizacdo, arranjos de antenas e
detecgdo, tém sido utilizadas com sucesso em sistemas de comunicagdo. Particularmente, no
caso de sistemas de comunicacao movel, a aplicagdo destas técnicas pode, além de aumentar a
capacidade dos mesmos, melhorar a qualidade da comunicac¢do, reduzindo efeitos de todos os
tipos de interferéncia. Esse capitulo descreve alguns conceitos importantes de processamento

de sinais necessarios para a caracteriza¢ao de canais radio mével proposta nesta dissertagao.
3.1 Sinais discretos

Sinais discretos sao representados matematicamente como seqiiéncias de nimeros. Na
pratica, tais seqiiéncias sdo geradas a partir da amostragem periddica de um sinal continuo.
Nesse caso, o valor numérico do n-ésimo numero da seqiiéncia ¢ igual ao valor do sinal
continuo, X,(t), no tempo nT:

X[n]=x.(nT), -0 <N<oo (3.1)
A quantidade T ¢ chamada periodo de amostragem e o seu reciproco, f, =1/T, ¢ a freqiiéncia
de amostragem, expressa em amostras por segundo. Costuma-se expressar também a
freqiiéncia de amostragem como €2, =27 /T , em radianos por segundo. A seqiiéncia X[Nn] ¢
definida apenas para valores inteiros de n, sendo, portanto, incorreto pensar que x[n] seja zero

para n ndo inteiro.

3.2 Sequéncias bésicas e operacbes com sinais discretos

No processamento de sinais discretos, seqiiéncias podem ser manipuladas de varias
formas: i) as operagdes de soma e multiplicacdo entre duas seqiiéncias sdo realizadas amostra
por amostra, respectivamente; ii) a multiplicacdo de uma seqiiéncia X[n] por um escalar o ¢
definida através da multiplicagdo de cada amostra por a; iii) uma seqiiéncia y[n] é dita ser

uma versao atrasada ou deslocada de uma seqiiéncia X[Nn] se:

yn]=x[n-n,] (3.2)
onde Ng é um inteiro.

No contexto de sinais discretos, sao de particular importancia as seqiiéncias descritas

nas secoes 3.2.1a3.2.4.
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3.2.1 Sequéncia impulso unitério

A seqiiéncia impulso unitario, também chamada de delta de Kroenecker, ¢ definida

através da seqiiéncia:

5[N] = 1, sen=0 33
10, sen#0 (3.3)

Uma das propriedades mais importantes acerca da seqiiéncia impulso, propriedade da
amostragem, ¢ que uma seqiiéncia arbitraria pode ser representada como uma soma de
impulsos deslocados. Generalizando, uma seqiiéncia qualquer pode ser expressa como:

x[n]= ix[k]é[n —k] (3.4)

k=—0

3.2.2 Sequéncia degrau unitério

A seqiiéncia degrau unitario ¢ dada por:

un] = 1, sen=>0 35
10, sen<o0 (3-5)

Da propriedade da amostragem (equacdo 3.4), segue que a seqiiéncia degrau unitario
esta relacionada ao impulso por:

u[n]:ié[n—k] (3.6)

k=0

3.2.3 Sequéncias exponenciais

A forma geral de uma seqiiéncia exponencial ¢:
x[n]=Aa" (3.7)
Se A e a sdo numeros reais, entdo a seqiiéncia é real. Se 0 <o < 1 e A € positivo, entdo

a seqiiéncia tem valores positivos e decrescentes. Se -1 <a <0, a seqiiéncia é decrescente em
magnitude, mas os sinais de suas amostras se alternardo. Se |a| > 1, entdo a seqiiéncia ¢

crescente em magnitude (alternando sinais caso o < 0).

3.2.4 Sequéncias senoidais

Uma seqiiéncia senoidal possui a forma geral:

x[n]= Acos(w,n + @), vn (3.8)
onde A e ¢ sdo constantes reais, ay ¢ a freqiiéncia em radianos e 8¢ o angulo de fase.
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A seqiiéncia exponencial Aa", com o complexo, possui partes real e imaginaria que

sdo sendides ponderadas exponencialmente. Especificamente, se o =|0{|e’”° e A=|A|e’¢ ,a

seqiiéncia Aa" pode ser expressa pela equagdo:
n - n

X[n]= |A| |a| cos(w,n+¢) + | |A| |a| sen(w,n + @) (3.9

Quando |a| = 1, a seqiiéncia (3.9) assume a forma seguinte e ¢ chamada de seqiiéncia
exponencial complexa:

X[n]=|A| cos(w,N+¢)+ | |A| sen(w,n + @) (3.10)

O fato de n ser sempre inteiro na equagao (3.10) resulta em duas diferengas importantes
de propriedades entre seqiiéncias senoidais e seqiiéncias exponenciais complexas continuas:

1) ao contrario da fungdo senoidal continua que ¢ sempre perioddica, a seqiiéncia sera

periodica somente se X[n] = X[n+ N] para todo n inteiro ¢ N =——, onde k ¢ um inteiro;
@y

11) senoides amostradas em freqliéncias diferentes podem gerar seqiiéncias idénticas.

Esse efeito, conhecido como aliasing ou superposi¢do, pode ocorrer na amostragem de uma

fun¢do continua e serd posteriormente detalhado.

3.3 Sistemas discretos

Oppenheim et al [29] definem um sistema discreto como uma transformacgdo que
mapeia uma seqiiéncia de entrada com valores X[n] em uma seqiiéncia de saida com valores
y[n]:

yin] =T {x{n]} (3.11)

Dependendo das propriedades estabelecidas para a transformacgdo T{:}, definem-se

classes gerais de sistemas discretos com representacdes matemadticas gerais, como as que

seguem nas secoes 3.3.1 a 3.3.5.

3.3.1 Memoria

Um sistema possui memoria se as amostras da seqiiéncia de saida dependem de
amostras passadas da seqliéncia de entrada. Em outras palavras, se o sistema precisa
armazenar amostras do sinal de entrada para obter o sinal de saida, entdo o sistema possui

memoria. Sistemas que nao tém essa necessidade sdo chamados sistemas sem memoria.

20



3.3.2 Linearidade

A classe de sistemas lineares ¢ definida pelo principio da superposi¢do. Se yi[n] e Yy[n]
sdo as respostas de um sistema quando X;[N] e X;[n] sdo suas respectivas entradas, entdo, o

sistema € linear se e somente se:

T{x,[n]+ X, [n]}=T{x [n]}+T {x,[n]} = y,[n] + y,[n] (3.12)

Tiax [n]f=aT {x[n]} = ay[n] (3.13)
onde a ¢ uma constante arbitraria. A primeira propriedade (3.12) ¢ chamada aditividade e a

segunda (3.13), homogeneidade. Essas duas sdo combinadas no principio da superposigao:

T {ax,[n]+bx,[n]} = aT {x,[n]}+ bT {x,[n]} (3.14)
para constantes a e b arbitrarias.

Estendendo o principio para um conjunto de N entradas, a equacdo (3.14) pode ser

reescrita como:

T{Zaixi[n]}=ZaiT{xi[n]}:Zai y.[n] (3.15)

onde Yy;[n] € a resposta do sistema para a entrada X;[n].
3.3.3 Invariancia com o tempo

Um sistema ¢ invariante com o tempo quando um deslocamento no tempo ou retardo na

seqliéncia de entrada causa um deslocamento correspondente na seqiiéncia de saida, isto ¢:

yin—k]=T1{x{n-k]} (3.16)

Muitas vezes, essa mesma propriedade ¢ chamada invariancia com o deslocamento. Isso
porque, ainda que em grande parte das vezes o indice n represente o tempo, a propriedade ¢
definida exatamente da mesma forma para o caso de qualquer outra grandeza, como o espaco,

por exemplo.

3.3.4 Causalidade

Um sistema ¢é dito causal se as amostras do sinal de saida dependem apenas da amostra
atual e das amostras passadas do sinal de entrada. Um sistema nao causal, por outro lado,
dependera também de amostras futuras do sinal.

Sistemas em tempo real sdo invariavelmente causais. Isso porque ¢ impossivel, em

tempo real, obter amostras futuras do sinal de entrada.
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3.3.5 Estabilidade

Existem varios critérios para determinar a estabilidade de um sistema digital. O mais
comum ¢ chamado entrada limitada, saida limitada (BIBO — Bounded Input, Bounded
Output). Esse critério diz que um sistema estavel deve fornecer uma resposta limitada (finita)

se a entrada for um sinal limitado.

3.4 Sistemas lineares invariantes com o tempo

Uma classe de sistemas com aplicacdes importantes em todas as areas da Engenharia
Elétrica ¢ aquela em que sistemas combinam linearidade e invaridncia com o tempo, 0s
lineares invariantes com o tempo (LTI). Representando entradas complexas como a
combinag¢do linear de sinais basicos, tais como o impulso, sistemas LTI utilizam o principio
da superposi¢do para determinar o sinal de saida, simplificando, assim, a caracterizacdo de
muitos processos fisicos.

Sistemas LTI podem ser completamente caracterizados através de sua resposta ao
impulso. Considerando que y[n] representa a saida do sistema quando a entrada ¢ o sinal X[n]
e lembrando que X[n] pode ser escrito segundo a equagao (3.4), tem-se que:

y[n]=T{ix[k]5[n—k]} (3.17)

k=—c0

Aplicando o principio da superposicao, descrito na equagdo (3.15), e representando
h[n] como a resposta do sistema quando submetido a uma entrada d[n — k], um impulso

ocorrendo em n = K, segue que:

o0 o0

yinl= > xkIT{o[n—k] }= > xkIn [n] (3.18)

k=-a0 k=—o0

O sistema também ¢, por defini¢do, invariante com o tempo. Isso significa que aplicar
um atraso no sinal de entrada provoca apenas um atraso no sinal de saida. Matematicamente,
se T {S[n]} = h[n] ,entdo, T {8[n — k]} = h[n — k]. Com essa restri¢ao adicional, a equacado (3.18)

pode ser reescrita como:

o0

yIn]= > x{klh[n—k] (3.19)

k=—0

A operagdo expressa na equagao (3.19), comumente chamada de soma de convolugao, ¢
muito importante no contexto de processamento de sinais por sistemas lineares. Assim,
conhecendo a resposta do sistema ao impulso, h[n], é possivel obter a resposta devido a
qualquer outro sinal de entrada, X[n], simplesmente efetuando a operagcdo dada. A soma de

convolugao ¢ representada também pela notagao:
y[n] = x[n]=h[n] (3.20)
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Assim como a fun¢do impulso ¢ realizdvel em sua versdo discreta, ao contrario de sua
versao continua, a convolucao discreta representa uma operagao diretamente implementavel, e
ndo apenas uma abstragdo para a analise de sistemas. Para implementa-la, as duas seqiiéncias
X[n] e h[n — k] sdo multiplicadas entre si no intervalo —oo <k <o e os produtos sdo somados
para calcular a amostra de saida y[n]. Para obter outra amostra de saida, a origem da

seqiiéncia h[—k] ¢ deslocada para a nova posi¢ao da amostra e o processo ¢ repetido.

3.5 Propriedades de sistemas lineares invariantes com o tempo

Uma vez que todos os sistemas LTI sdo descritos pela soma de convolugdo, as
propriedades dessa classe de sistemas s3o definidas pelas propriedades da convolugdo

discreta. As secdes 3.5.1 a 3.5.6 relacionam as propriedades principais.

3.5.1 Elemento neutro
O elemento neutro da convolugado e, portanto, dos sistemas LTI ¢ a fungdao impulso, ou
seja:
x[n]*S[n]= x[n] (3.21)
A propriedade do deslocamento se propaga do impulso para a funcdo com ele

convoluida, isto é:

x[n]* 8[n—k] = x[n k] (3.22)

3.5.2 Comutatividade
A ordem dos sinais em convolucdo pode ser trocada, isto é:
x[n]*h[n] = h[n]*x[n] (3.23)
Essa propriedade implica que:

e um sistema com resposta ao impulso h[n] e sinal de entrada X[n] se comporta
exatamente da mesma forma que um sistema com resposta ao impulso X[n] e sinal de
entrada h[n];

e ¢irrelevante se h[n] ou x[n] é refletido e deslocado para a convolugao.

3.5.3 Distributividade ou conexao paralela
A convolucao ¢ distributiva e essa propriedade ¢ um resultado direto da linearidade e

comutatividade da convolugdao. Matematicamente,

x[n]*(h,[n]+ h,[n]) = x[n]* h, + x[n]=h, (3.24)

Na pratica, essa propriedade indica que o sistema composto pela aplicacdo paralela de
dois sistemas diferentes pode ser condensado em um Unico sistema cuja resposta ao impulso
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seja dada pela soma das respostas ao impulso dos sistemas originais. O reciproco também ¢
verdade, ou seja, um sistema qualquer pode ser decomposto em varios subsistemas atuando

em paralelo. Esquematicamente:

Ayln]

x[x7] ylr]

Ayln]

xln] ———w=  Aln] o] e yl7]

Figura 3.1 Conexao paralela de dois sistemas LTI representados por um tnico equivalente.

3.5.4 Associatividade ou cascateamento
No cascateamento, a saida de um sistema ¢ a entrada de um outro, de modo que, a saida
do ultimo sistema ¢ a resposta global. Dessa forma, a resposta ao impulso h[n] de dois
sistemas LTI em cascata, com respostas impulsivas individuais h;[n] e h,[n], ¢ dado por:
h[n]= h,[n]xh,[n] (3.25)
Como conseqiiéncia da propriedade comutativa, segue que a ordem dos sistemas na

cascata nao interfere na resposta impulsiva global, conforme ilustrado na figura abaixo:

iln] ——=  Ayln] el yn] e (7]

in] ——m  ln] e Ay [] - y[7]

x[r] ——w- Ay [n] * hyle] —= y[n]

Figura 3.2 Trés sistemas LTI com respostas impulsivas idénticas.

Uma das possiveis aplicacdes de um sistema em cascata ¢ o desenvolvimento de um
sistema inverso. Se a conexao em cascata satisfaz a relacao:

h,[n]h, [n]=5[n] (3.26)
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entdo, hi[n] ¢ considerado o inverso de h,[n] e vice-versa. Esse tipo de conceito ¢
fundamental para a compreensdao de equalizacdo de canais, uma vez que o equalizador ¢
justamente um sistema inverso ao do canal, corrigindo as distor¢des introduzidas pelo meio de

transmissao.

3.5.5 Causalidade
A classe de sistemas causais foi definida na se¢do 3.3.4 como aquela cuja saida y[ng]

depende somente das amostras de entrada X[n], para n<n, . Segue da equacdo (3.19) que

esta defini¢do implica em causalidade de sistemas LTI se a resposta impulsiva h[n] satisfaz a
relagdo:

h[n]=0, vn<o0 (3.27)

3.5.6 Estabilidade
A secdo 3.3.5 definiu um sistema estavel no sentido BIBO como aquele cuja saida ¢
limitada se a entrada for limitada. Sistemas LTI sdo estdveis se, € somente se, a resposta ao

impulso é absolutamente somavel, isto ¢, se:

o0

S=>|hn]|<w (3.28)

k=—c0

3.6 Equacoes de diferencas

Uma subclasse importante de sistemas LTI consiste naqueles em que a entrada X[n] ¢ a

saida y[n] satisfazem a equagdo diferenca linear de coeficientes constantes da forma:

N-1 M-1
Y ayIn—k]=2 bxn—m] (3.29)
k=0 k=0
A equacdo (3.29) pode ser reescrita, colocando-se a amostra atual y[n] em funcdo de

amostras de X[n] e de amostras passadas de x[n] e y[n], resultando em:
1 M-1 N-1
y[n] =—( b,x[n-m]-> a,y[n- k]j (3.30)
a, \ k=0 k=1
Sistemas em que a amostra atual do sinal de saida depende de amostras passadas sdo
chamados de sistemas realimentados. Na pratica, costuma-se utilizar a transformada Z* e suas

propriedades na andlise e solucdo de equacdes de diferengas.

* A transformada Z pode ser vista como uma generalizagio da transformada de Fourier de tempo discreto.
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3.7 Filtros digitais

Um filtro digital ¢ um sistema T{X[n]} que seleciona caracteristicas especificas e
desejadas de um sinal de entrada x[n]. Para filtros lineares, a operacao de filtragem consiste
na convolug¢do realizada no dominio do tempo entre o sinal de entrada e a resposta ao impulso
do filtro. Alternativamente, o sinal de saida pode ser calculado através de uma equagdo de
diferengas. No entanto, ndo importa como o filtro ¢ implementado, o sinal de saida serd o
mesmo em ambos os casos. Por outro lado, no dominio da freqiiéncia, um filtro linear possui
a capacidade de selecionar, do sinal de entrada, que freqiiéncias estardo presentes no sinal de
saida.

Com respeito a resposta impulsiva, filtros podem ser classificados em dois tipos,

descritos nas secoes 3.7.1 ¢ 3.7.2.

3.7.1 Filtros de resposta finita ao impulso (FIR)

Se o sistema ¢ implementado através de uma equacgao de diferencas que ndo contenha
termos recursivos (ou seja, a saida ndo ¢ realimentada a entrada), entdo o filtro pode ser
implementado diretamente através da convolu¢do. Como a resposta ao impulso deve ser finita
para ser implementavel, esse tipo de filtro é chamado FIR (Finite Impulse Response). Em um
filtro dessa natureza, todos os polos sdo cancelados (exceto os localizados em z = 0) e,
portanto, a regido de convergéncia da transformada Z ¢ todo o plano complexo, o que indica
uma seqiiéncia limitada.

Uma consideragdo importante relacionada a filtros FIR ¢ que os mesmos sdo sempre
estaveis, independentemente dos coeficientes da resposta impulsiva. Isto ¢ conseqiiéncia
direta de (3.28).

Assim, a equacao (3.30) com os coeficientes ay’s iguais a zero (exceto ap = 1) representa

um filtro FIR de ordem M:

M -1
y[n]= > bx[n—k] (3.31)
k=0
onde os pesos das derivagdes do filtro (taps) sdo equivalentes a resposta impulsiva do filtro,

conforme (3.32):

h(n) = b, 0<n<M -1 .
F B 0, outras amostras (3.32)

Outra caracteristica de filtros FIR ¢ a possibilidade de serem projetados de forma a

apresentar resposta de fase linear. Esta propriedade serd detalhada na se¢do 3.12.
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3.7.2 Filtros de resposta infinita ao impulso (11R)

A resposta de um filtro de resposta infinita ao impulso ¢ fun¢do dos sinais de entrada
presentes e passados e dos sinais de saida passados. A equacdo de diferengas (3.30) representa
um filtro IIR (Infinite Impulse Response) porque ¢ uma fungdo dos elementos de excitagdo e
resposta. A dependéncia das saidas passadas (recursividade) faz com que a duracdo da
resposta seja infinita, mesmo quando cessarem os sinais de entrada. Devido a isso filtros IR
sdo chamados também de filtros recursivos.

Nesse tipo de filtro existe a0 menos um polo ndo cancelado fora da origem, e a regido
de convergéncia se estende do polo mais externo ao infinito, o que indica que a resposta ao

impulso ¢ uma seqiiéncia lateral direita.

3.8 Representacao de sistemas discretos no dominio da frequiéncia

Representagdes de sinais em funcdo de sendides ou exponenciais complexas
(representacdes de Fourier) permitem obter informacdes que ndo seriam possiveis pela
simples analise no dominio do tempo. Muitas das caracteristicas dos sinais, incluindo efeitos
indesejados como ruidos ou ecos, podem ser descritos através de suas caracteristicas em
freqiiéncia. Dessa forma, atenuar freqiiéncias indesejadas ou amplificar freqiiéncias desejadas,
através de um processo de filtragem, pode transformar o sinal, realgando apenas as
caracteristicas relevantes.

Em particular, no caso de sistemas LTI, duas propriedades tornam atraente a
representacao de sinais no dominio da freqii€ncia: 1) seqii€ncias exponenciais sao autofungodes
de sistemas LTI; ii) a resposta a uma entrada senoidal ¢ uma sendide com a mesma freqiiéncia
de entrada e com amplitude e fase determinadas pelo sistema. Por conta disso, a operacao de
convolugdo pode ser descrita de maneira mais simples no dominio da freqiiéncia e a analise de

um sistema LTI também ¢ simplificada.

3.9 Representacdo de sequéncias atraves das transformadas de Fourier

A representacdo de Fourier de uma seqii€ncia X[n] ndo-periddica € expressa pelo par de

transformadas:
X(e*)= > xnje’ (3.33)
1 7 jo jon
x[n] = —j X(e/”)e!™dew (3.34)
2 or
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A equacdo (3.33) constitui a transformada de Fourier de tempo discreto (DTFT), efetuando
analise da seqiiéncia X[n] para determinar o quanto de cada componente de freqiiéncia €
necessario para sintetiza-la utilizando (3.34). Por outro lado, (3.34) ¢ uma férmula de sintese
de X[n] e sua realiza¢do constitui a operacdo inversa da transformada de Fourier (IDTFT),
representando X[N] como superposicao de sendides complexas infinitesimais.

Nota-se, inspecionando (3.33), que a DTFT geralmente ¢ uma funcdo complexa da

freqiiéncia angular @ =2xf , em radianos. Assim, como resposta em freqiiéncia, pode-se
expressar X (e'”) em fungdo das partes real e imaginaria, segundo a forma:

X (&) =X (") + X, (&) (3.35)
ou, alternativamente, em fun¢do de modulo e fase, também chamados de espectro de

magnitude e espectro fase do sinal, respectivamente:
X (&) =|X (e} e} (3.36)
Uma diferenga principal entre a transformada de Fourier continua no tempo ¢ a equagao
(3.33) é a periodicidade de X (e!”). E facil mostrar que X (e') é periddica com T = 2x:

o]

X (ej(a)+271‘k)) — Z X[n] e—j(ru+27zk)n

=e 17" ) x[n] e
= X (') vkeZ (3.37)

Da equagdo (3.33), observa-se também que a resposta em freqiiéncia de um sistema LTI
¢ a transformada de Fourier da resposta ao impulso e, reciprocamente, a resposta impulsiva
pode ser obtida através da resposta em freqiiéncia, aplicando-se a transformada inversa de

Fourier, ou seja:

He!) = ih[k]e’j“’k (3.38)
h[n]= ij” H(e”) e do (3.39)
2 o7 '

Contudo, nem todo sinal pode ser representado através da DTFT. Determinar a classe de
sinais que podem ser representados pela equagdo (3.34) ¢ equivalente a considerar a
convergéncia do somatorio infinito na equacdo (3.33). Dessa forma, uma condi¢do suficiente
para a existéncia da transformada de Fourier requer que:

> jin < o0 (3.40)

N=—w
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Isso significa que se X[n] ¢ absolutamente somavel, entdo X (e'’) existe. Uma vez que uma

seqiiéncia estavel ¢, por definicdo, absolutamente somavel, segue que toda seqiiéncia estavel
possui transformada de Fourier. Segue também que qualquer sistema estavel terd resposta
continua e finita em freqii€ncia. No contexto de sistemas LTI, € o caso de filtros FIR.

E importante destacar que a condigio expressa pela equagdo (3.40) é condigdo
suficiente para existéncia da DTFT e ¢ condigdo suficiente e necessaria para a convergéncia
uniforme da DTFT. Entdo, ¢ possivel identificar seqliéncias que ndo satisfagam o critério de
convergéncia uniforme, mas que ainda assim sejam convergentes no sentido médio
quadratico. Fungdes que ndo satisfazem o critério de convergéncia uniforme, em geral,
provocam descontinuidades ou outros efeitos espurios na representacao em freqiiéncia. Esse €
o caso da fungdo salto, representada matematica e graficamente a seguir:

F(x) = -1 , se —m<x<0 341
|l , se 0<x<m (3.41)

Além da falha no critério de convergéncia, a representacdo por senos € cCOoSSenos
(fungdes continuas) resulta em pequenas distor¢des junto aos pontos de descontinuidade,
conhecidas como fenomeno de Gibbs, que pode ser visualizado nas ondulagdes (ripples) junto

as descontinuidades da figura 3.3.

1.5 : : ‘ ‘ ‘ . ,

Amplitude

Frequéncia
Figura 3.3 Convergéncia da transformada de Fourier. O comportamento oscilatorio nas

descontinuidades é chamado de fendmeno de Gibbs
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3.10 Amostragem de sinais

Muito embora existam outras possibilidades, o método tipico de representagdo discreta
no tempo a partir de sinais continuos ¢ através da amostragem periddica, operagao descrita na
equacao (3.1).

Matematicamente, ¢ conveniente representar o processo de amostragem em dois
estagios, implementado como um conversor ideal (C/D) de tempo continuo para discreto, de
acordo com a figura 3.4. Os estadgios consistem em um modulador de trem de impulsos
seguido pela conversdo em uma seqiiéncia.

Conversor C/D

r 1
v 8D !
! 1
! 1
1
' Conversdo de um trem E
! ” de impulsos para uma I >
X (t) | X<(t seqiiéncia discreta no i _
c( ) E s( ) tempo : X[n] xc(nT)
1
! I

Figura 3.4 Amostragem periddica de sinais.

Para derivar a relagdo no dominio da freqii€éncia entre a entrada e a saida de um
conversor ideal C/D ¢ necessario, inicialmente, considerar a conversao de X.(t) para Xs(t)
através da modulacao do trem de impulsos, S(t):

s(t) = ié(t —nT) (3.42)

N=—o0

A modulagdo ¢ obtida pelo produto de X(t) por S(t) e o resultado ¢ uma fungdo continua

de tempo Xs(t) que representa o sinal amostrado:

X (1) = X (D)s(t) (3.43)
=%, Y5t -nT) (3.44)
= 3%, (nT)s(t-nT) (3.45)

Pela propriedade da modulacdo em tempo continuo, a representacdo em freqiiéncia do

sinal amostrado ¢ dada por:

. 1 . .
XS(JQ)=5XC(JQ)*S(JQ) (3.40)
onde a transformada de Fourier do trem de impulsos periddicos S(t) é também um trem de

impulsos periddicos da forma:
. 2T &
S(j=— D.8(Q-kQ,), (3.47)
k=—00
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Lembrando que o impulso ¢ o elemento neutro da convolucao e utilizando a propriedade

do deslocamento:

Segue que a equacdo (3.76) pode ser reescrita como:

. 1 & .
X.(i9)=— D X (J(Q-ky)) (3.49)
k=—x
A equagdo (3.49) mostra que o espectro do sinal amostrado consiste na replicagdo do

espectro do sinal original a cada intervalo de Qs na freqiiéncia, efetivamente o transformando

em um espectro periddico em Qs. A figura 3.5 ilustra o resultado desta amostragem.

]

20, —Q,
/|\ /|\
20 0,

Figura 3.5 Replicagdo do espectro devido a amostragem. (a) Espectro de um sinal arbitrario.
(b) Espectro da fun¢do de amostragem: trem periddico de impulsos.

(c) Espectro do sinal amostrado com Qs> 2 Qy

Da figura 3.5(c) ¢ evidente que quando:
Q. -Q, >Q, ou Q. >2Q, (3.50)
as réplicas de X¢(j€2) ndo se sobrepdem. Conseqiientemente, Xc(t) pode ser recuperado a partir

de xs(t) com um filtro passa-baixas ideal.
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3.11 Aliasing e o Teorema da Amostragem

Se a desigualdade expressa na equagdo (3.50) ndo for atendida, isto €, se 25 < 2Qy,
ocorrera superposicdo de espectros Xc(j2) e, dessa forma, X,(t) ndo podera mais ser
recuperado a partir de um filtro passa-baixas. As distor¢des resultantes desta amostragem,

ilustradas na figura 3.6, sdo conhecidas como aliasing.

| X;(74)
—/\x—/\w/\vj/\w/\/\r/\v/\r
/ ALK X | K A A K N
/ : ya | |
©-0y’” Q29 Q

Figura 3.6 Aliasing: Espectro do sinal amostrado com Qg < 2Qy.

A distorgdo de aliasing, no entanto, pode ser completamente evitada, caso o sinal a ser
amostrado seja limitado em freqiliéncia. Esta condi¢ao foi estabelecida por Nyquist, em 1928,
no Teorema da Amostragem:

Seja X¢(t) um sinal que ndo contenha informagdo acima de determinada freqiiéncia, de

tal forma que X (jQ2) = 0 para |Q| > Q, . Entdo, X,(t) ¢ unicamente determinado por suas
amostras X[n] = Xc(nT), nN=0,£1,£2,...,se:

2
O =3£22QN (3.51)

S

A freqiiéncia Qy € conhecida como freqiiéncia de Nyquist, enquanto que a freqiiéncia 2Qy

que deve ser excedida pela de amostragem para evitar aliasing é chamada taxa de Nyquist.

3.12 Projeto de filtros

De uma maneira geral, o projeto de qualquer filtro envolve trés passos interdependentes:
e Geragcdo de especificagdes apropriadas, dependentes da necessidade de
aplicacdo, e de estudo detalhado das caracteristicas dos sinais de entrada e de
saida;
e Aproximagao destas especificagdes através de um sistema LTI,

e Realizacdo utilizando representacdo e aritmética de precisao finita.

32



3.12.1 Resposta no dominio do tempo

Em termos de resposta no dominio do tempo, duas caracteristicas principais sao
desejaveis em um filtro.

A primeira € a resposta rapida a descontinuidades. Uma vez que o sinal de saida
depende de caracteristicas do sinal de entrada, o filtro ndo sera muito efetivo se estas ocorrem
mais rapidamente que a capacidade do filtro de responder a elas. Isto é especialmente
verdadeiro quando um filtro ¢ utilizado na detec¢ao de caracteristicas do sinal de entrada,
como ruidos ou interferéncia de altas freqliéncias. Por outro lado, se o objetivo do filtro ¢
eliminar justamente estas caracteristicas, entdo a resposta lenta pode ser utilizada de maneira
favoravel.

A segunda caracteristica ¢ a chamada sobre-resposta do sistema. Dependendo do
dimensionamento do filtro, o sinal de saida podera conter ondulagdes proximas a regides de
descontinuidades, semelhantes a ilustrada na figura 3.3, com a ressalva de que o dominio,
neste caso, ¢ o tempo. Em geral, essas ondulacdes ndo sdo desejaveis, mas o projeto de um

filtro qualquer pode torna-las arbitrariamente pequenas ou em um nivel aceitavel.

3.12.2 Resposta no dominio da frequéncia

Filtros sdo normalmente especificados no dominio da freqiiéncia, pois no sentido estrito
da defini¢do, selecionam do sinal de entrada freqiiéncias que devem estar presentes no sinal
de saida. A referida selecao ¢ feita por faixas de freqiiéncias que devem ser aceitas ou
rejeitadas, sendo denominadas de banda de passagem ou de rejeicdo, respectivamente.

Desta forma, um filtro passa-baixas ¢ aquele em que a banda de passagem contém as
componentes de baixas freqliéncias do sinal de entrada ¢ a banda de rejei¢do, as altas
freqiiéncias. Por outro lado, um filtro passa-altas rejeita as baixas freqiiéncias, permitindo a
passagem de altas freqiiéncias. J4 um filtro passa-faixa rejeita altas e baixas freqiiéncias,
contendo freqliéncias intermediarias na sua banda de passagem. E, finalmente, um filtro
rejeita-faixa € o complementar de um passa-faixa.

Na pratica, costuma-se projetar filtros com simetria par, uma vez que uma freqii€ncia
real no dominio da freqiiéncia resulta em uma seqiiéncia real no dominio do tempo discreto,
facilitando a implementacdo dos mesmos e justificando a especificacio apenas para
freqiiéncias positivas.

Seja h[n] a resposta ao impulso de um filtro. Entdo, o sinal de saida y[n] resultante para
uma entrada X[n] ¢ a convolu¢do de X[n] com Yy[n], sendo expressa por:

y[n] =X[n]*h[n] (3.52)
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Da secdo 3.9, segue que a representacdao no dominio da freqiiéncia ¢ dada por:

Y(e!”)=X(Ee")H (') (3.53)
Ou, alternativamente:

Y (&) =|X(e")|[H (™) (3.54)

ZY ()= X (@) + ZH (e!?) (3.55)

A equagdo (3.54) representa o condicionamento da magnitude do sinal de entrada pela

resposta do filtro. Assim, se, por exemplo, para uma determinada freqiiéncia ® o valor de

|H (a))| for sensivelmente baixo, esta componente do sinal de entrada serd atenuada pelo sinal
de saida. Por este motivo, a expressao |H (a))| ¢ chamada resposta em magnitude ou ganho em

freqiiéncia do filtro H(w).

A equagdo (3.55) representa uma variagdo na fase do sinal de entrada, recebendo a
denominacdo de resposta em fase ou distor¢ao de fase. O efeito da adi¢do de fases pode gerar
descontinuidades no espectro de fase do sinal de saida, o que ndo chega a ser problema devido
ao comportamento periodico da mesma. Distor¢des de fase, de forma geral, sdo caracteristicas
indesejadas no sinal de saida. No entanto, ¢ admissivel que um sinal seja processado com
distor¢do linear em sua fase, pois isto equivale apenas a um atraso na resposta no dominio do

tempo. Admitindo-se fase linear, a equagdo (3.55) pode ser reescrita como:

ZY (@)= X (e?) — ke (3.56)
o que implica em:
Yy =e "X (@) (3.57)

e no dominio do tempo, pela propriedade da transformada de Fourier, isto significa um atraso

de k amostras no sinal de saida:

y[n]=x[n-K] (3.58)

A medida de linearidade de fase expressa pela equagdo (3.56) ¢ conhecida como atraso

de grupo, consistindo no negativo da derivada da fase. Genericamente:

_ d _
grd[H(e“”)]=—d—{arg[H(e””]} (3.59)
@
onde grd é o atraso de grupo e arg[H (e!”)] refere-se a fase continua de H (e'”).
Um parametro essencial para o projeto de um filtro é a freqliéncia, ou conjunto de

freqiiéncias, que separa a banda de passagem da de rejeicdo, conhecida como freqiiéncia de

corte.
Dado que a resposta em freqiiéncia de um filtro discreto ¢ uma fungao periddica em 2m,

filtros sdao especificados com freqii€ncias de corte variando entre 0 e w. E possivel encontrar a
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freqiiéncia de corte de um filtro discreto a partir da freqiiéncia de um filtro analégico, se o
periodo de amostragem T for conhecido.

Uma das implicagdes da equacdo (3.54) ¢ a possibilidade de eliminar completamente
uma componente indesejada de freqiiéncia simplesmente fazendo com que o ganho do filtro
naquela freqiiéncia seja nulo. Da mesma forma ¢ possivel selecionar sem distorgdes as
freqiiéncias desejadas, fazendo o ganho unitario. Matematicamente, isto ¢ expresso através de:

. {1, se |a)| < o,
He') = (3.60)
0,se |a)| > @,
onde o ¢ a freqiiéncia de corte.

A respectiva resposta impulsiva ¢ dada por:

h[n] = %sincwcn (3.61)

onde n varia de —oca + .
Na prética, este tipo de filtro (ideal) ndo ¢ realizavel, pois a descontinuidade entre a
banda de passagem ¢ a de rejeicdo resulta em uma seqiiéncia ndo causal e infinita no dominio
do tempo. No entanto, filtros ideais sd3o muito uteis, servindo de ponto de partida para uma

série de metodologias de projetos.

3.12.3 Projeto de filtros FIR pelo método do janelamento

A principal motivagdo para o emprego de filtros FIR decorre da propriedade de
estabilidade e da possibilidade de apresentar fase linear.

O método mais simples de projetar um filtro FIR ¢ através do método do janelamento,
que consiste em truncar a resposta infinita ao impulso de um filtro ideal da seguinte forma:

hin] = {hd [n], para0<n<N

.62
0, fora do intervalo (3.62)

Uma forma de se obter esta resposta ¢ através da definicdo de uma seqiiéncia do tipo

janela retangular w[n]:

wn] = I, para0<n<N 163
~]0, fora dointervalo (3.63)
0 que permite escrever
h{n] = hy[n]w{n] (3.64)
Equivalentemente, no dominio da freqiiéncia:
H(e!”)=H, @")*W (') (3.65)
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Se hg[n] é um filtro ideal, sua resposta em freqiiéncia Hd(ej”) ¢ uma fungdo retangular
centrada na origem, com largura de banda dada pela freqiiéncia de corte w.. Por outro lado, a
resposta em freqiiéncia da seqiiéncia w[n] ¢ dada por [29]:
—jw% sen(wN/2)

sen(w/2)
A figura 3.7 ilustra o resultado desta convolugdo. A aplicagdo da fungdo janela tem

W(e')=e (3.66)
como efeito tornar a transicdo da banda de passagem para a banda de rejeicao mais suave,
além de adicionar uma ondulacdo na banda passante. A queda em . serd tdo mais abrupta
quanto mais alta for a ordem N do filtro. A largura da banda de transi¢do estd, portanto,
diretamente ligada a ordem do filtro. Para uma janela retangular, a faixa de transicdo ¢
exatamente a largura do l6bulo principal de sua representagdo em freqiiéncia:

_27
N

Aw (3.67)

()

Figura 3.7 Método do janelamento:
(a) Magnitude de uma janela retangular comparativamente a um filtro ideal

(b) Resultado da aplicacdo da janela retangular em um filtro ideal.

A idéia de janelamento ¢ generalizada, costumando-se utilizar outras seqiiéncias para
realizar a restrigdo de dominio do filtro, entre elas as de Bartlett, Hanning, Hamming e

Blackman [29].
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CAPITULO 4

CARACTERIZACAO DE CANAIS RADIO-MOVEL

Modelos sao comumente utilizados na predicdo e em simulagdes de sistemas sem fio,
conforme j4 mencionado na introducao desta dissertagdo. Em funcdo disto, a defini¢do de
modelos cada vez mais precisos tem representado um dos grandes desafios na area de
telecomunicagdes. Este capitulo apresenta modelagem de canal radio-movel baseada em
aspectos fisicos de radio-propagacdo e em técnicas de processamento de sinais, descritos nos

capitulos anteriores.

4.1 Caracterizacao de canais com efeito de multipercurso

Em canais de radio-propagag¢do, muitos fatores fisicos, incluindo multipercurso,
velocidade do movel e os obstaculos influenciam o sinal recebido. Este pode consistir em um
grande numero de réplicas do sinal transmitido atenuadas, retardadas no tempo e deslocadas
em fase. Freqiientemente, o canal raddio-mével ¢ modelado como um sistema linear variante

no tempo, conforme [1].

Sem perda de generalidade e considerando a resposta impulsiva invariante no tempo
como um caso especial da resposta impulsiva variante no tempo, o canal de radio-propagacao
com efeito de multipercurso pode ser completamente caracterizado através de sua resposta

impulsiva equivalente em banda base [31]:

ht)=Y a5(t-r,) 4.1)
k=0

onde N ¢ o niimero de componentes multipercurso e ok € 7 sdo as amplitudes e os retardos
individuais, respectivamente. Inclusive, respostas impulsivas de canais faixa ultra-larga

(UWB) tém se mostrado essencialmente invariantes no tempo [30].

Alternativamente, o mesmo canal pode também ser completamente caracterizado por

sua resposta em freqiiéncia, ou seja, pela transformada de Fourier de (4.1):

N-1
H(o)=) ae'™ (4.2)
k=0
onde w, ¢ a freqiiéncia angular, isto ¢ 2z
k s s =—"
Ty

Esse modelo, inicialmente sugerido por Turin [31], ¢ amplamente aceito em ambientes
multipercurso interiores (indoor) e exteriores (outdoor). Posteriormente, esta abordagem foi
modificada e utilizada em diferentes ambientes por Suzuki [32], Hashemi [33-34], Ganesh e

Pahlavan [35], Rappaport et al. [36].
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4.2 Determinagéo da resposta impulsiva do canal

Determinar a resposta impulsiva do canal consiste em estimar os pardmetros o, €T, da

equacdo (4.1). Diversos modelos computacionais tém sido desenvolvidos para realizar tal
estimacdo. Um dos mais rigorosos ¢ o Método das Diferengas Finitas no Dominio do Tempo
(FDTD) que se baseia na solu¢do numérica das equacdes de Maxwell para ondas
eletromagnéticas [10]. Neste trabalho, foi desenvolvido um modelo baseado na técnica de
tracado de raios, técnica esta que permite a implementacdo de algoritmos eficientes com
recursos computacionais (processamento ¢ memoria) bem inferiores aos requeridos por uma
técnica baseada em FDTD.

Nas técnicas de tragado de raios, ondas eletromagnéticas sao aproximadas por frente de
ondas planas cuja direcdo de propagagdo (raios) € perpendicular aos campos elétricos e
magnéticos. Técnicas de tragado de raios sdo utilizadas para identificar precisamente os
possiveis percursos entre transmissor e receptor. Uma vez feito 1isso, técnicas
eletromagnéticas, como a Optica Geométrica (GO) e a Teoria Uniforme da Difragio (UTD),
sdo aplicadas em cada raio para determina¢do dos campos gerados pela interagdo (reflexao,
refragdo, difracdo) do campo irradiado por uma antena transmissora com os obstaculos do
ambiente. A partir desses campos e da distancia percorrida até alcancar a antena receptora,
calcula-se a amplitude e o retardo para cada raio. Pode-se também calcular o campo total
recebido, efetuando-se uma soma coerente dos campos dos raios que chegam ao receptor,
considerando o diagrama de irradiacdo da antena e a largura de banda do sistema [24],[25].

O modelo proposto, combinando tragado de raios e a UTD, apresenta solugdes
aproximadas, que se tornam mais precisas a medida que a freqiiéncia de operacdo aumenta,
podendo ser utilizados em ambientes mais complexos devido a uma demanda computacional
relativamente menor.

Esta combinagdo de teorias modifica o modelo de Turin [31], tornando cada raio
individual dependente da freqiiéncia, das propriedades eletromagnéticas dos materiais que

constituem o ambiente e da configuragdo geométrica do mesmo.

4.3 Caracterizacao do canal por filtros digitais

Filtros digitais sdo normalmente utilizados para fornecer resposta em freqiiéncia com
uma determinada banda passante de interesse, suprimindo freqiiéncias fora dessa faixa.
Também podem ser utilizados para compensar distor¢des na resposta em freqiiéncia, tal como
¢ feito na equalizacdo de canais [1]. Morrison e Fattouche [37] realizaram um dos primeiros

trabalhos aplicando filtros digitais em outro contexto, o de modelagem de canais radio-movel.
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Um filtro digital pode ser implementado, conforme mostrado no capitulo 3, como um

sistema linear invariante no tempo (LTI), cujas entradas, X[n—Kk], e saidas, y[n—Kk],

satisfazem uma equagdo diferenca linear de coeficientes constantes da forma [29]:

y[n]:l\fbkx[n—k]—iaky[n—k] 4.3)
onde a’s e l:;:’os sd0 0s peskc;ls das derivagdes (taps) do filtro. A ordem do filtro é o maior entre
N ou M.

No contexto de modelagem de canal, X[n] representa o sinal transmitido e y[n], o sinal
recebido. Uma vez que o sinal recebido, y[n], depende somente do sinal transmitido no
instante n ¢ dos (M—1) sinais anteriores, o filtro possui resposta impulsiva finita. A equagao

(4.3) com os coeficientes ay’s iguais a zero representa um filtro FIR de ordem M:

M-1
y[n]= > bx[n—k] (4.4)
k=0
onde os pesos dos taps sdo equivalentes a resposta impulsiva do filtro, conforme (4.5):
ey = e 0SNSM =] 45
P77 )0, outras amostras (4-5)
A fun¢do de transferéncia do filtro H (@) estendida por um termo de retardo ¢ dada
por:
- M _l .
He(w)=e"") be ™ (4.6)
k=0

onde o termo e '“»esta relacionado ao retardo de grupo da resposta em freqiiéncia medida
[35].

Fazendo uma inspecao nas equacdes (4.2) e (4.6), verifica-se que as mesmas sao
equivalentes quando o teorema de Nyquist ¢ atendido, ou seja, quando a freqiiéncia de
amostragem ¢ maior ou igual ao dobro da largura de faixa absoluta da fun¢do de transferéncia.

Caso contrério, ocorre o efeito de aliasing. Adicionalmente, sez,=0, N=M e ¢, =b,, o

modelo do canal dado na equacdo (4.1) pode ser representado como um filtro FIR, valendo a

generalizacdo:
Se
He(w)=H(w), 0<w<z 4.7)
entao,
h.(n)=h(t), 0<k<M -1 (4.8)

onde ﬁ(t) significa que foi feita na amostragem. Assim, se um filtro FIR possui a mesma

resposta em freqiiéncia que a do canal, entdo a resposta impulsiva do filtro representara a

resposta impulsiva do canal.
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A expressdao dada em (4.4) assume um modelo de canal em linha de retardos de taps,

conforme ilustrado:

x[n] x[n-1] X[n-2] x[n-M-2] x[n-M-1]
T z'l - Z'l T» .o z'l ‘l
b_o> 31» b, % bm-2 % b_ML
2z ——

l

y[n]

Figura 4.1 — Representagdo de um canal com efeito de multipercurso através de um filtro
FIR.

4.4 Perfil de retardos de poténcia e a resposta impulsiva do canal

Outra forma de representar o perfil de retardos de poténcia, além do grafico citado na
secdo 2.5.1, ¢ através da resposta impulsiva do canal. O perfil de retardos de poténcia é o

valor esperado do quadrado do modulo de h(t), isto é [43]:

Eflh(o)|’
R ()= 9
onde h(t) ¢é a resposta impulsiva do canal definida em funcdo do atraso de propagagdo t das

componentes em relagdo a primeira componente que chega ao receptor:

T=t-t, (4.10)
4.5 Estudo de caso

Para promover simula¢des, foi implementada em MATLAB™ uma rotina que permite
estimar a resposta em freqii€ncia e impulsiva do canal entre um transmissor ¢ um receptor
com posigoes especificadas, em um ambiente exterior bidimensional definido.

A referida rotina ¢ baseada nas técnicas de tragado de raios com o uso da Teoria das
Imagens (IT-Image Theory). A abordagem eletromagnética adotada para a determinagao dos
campos foi a Teoria Uniforme da Difracdo (UTD). A rotina permite ainda que sejam
escolhidos os tipos das antenas transmissora e receptora. As antenas definidas na rotina sao
antenas padrdes: isotropica e dipolo de meia-onda. Nas simulagdes realizadas neste trabalho,

todas as antenas sdo polarizadas verticalmente em relag@o ao solo.
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Com base nas técnicas de tragado de raios, ¢ possivel determinar os retardos 7, e a
amplitude ¢, de cada componente de multipercurso (raio). Tais pardmetros que nao
necessariamente sdo reais e positivos serdo usados em (4.1) para a determina¢do do modelo de
canal.

A Figura. 4.2 ilustra uma das possiveis situagdes de simulacdo do cenario 2D em
estudo. O campo resultante (campo na antena receptora) nessa situagao ¢ calculado a partir da
soma coerente das trés classes de propagacdo implementadas na rotina:

* C(Classel — Campo direto: representa a propagacdo em espaco livre [8];
* (Classe2 — Campos refletidos de multipla ordem: resultantes da TI [24];

= (Classe3 — Campos difratados simples: resultantes da UTD [24].

Tx

h>
h4

RX,

Looooooun
Looooooun

N RN NN
IO

X S, S,

S

Figura 4.2 — Ambiente de simulagdo. O campo na antena receptora Rx ¢ calculado a partir

da soma dos raios direto, refletidos e difratados originados a partir da antena transmissora Tx

Da Figura 4.2, definem-se ainda os parametros geométricos:

x = distancia horizontal da antena Tx para a borda do prédio onde a mesma esta
localizada;

S| = distancia horizontal da borda do prédio onde estd situada a antena Tx até a antena
Rx;

S, = distancia horizontal da antena Rx até a borda do outro prédio;

S = distancia entre os prédios;

h; = altura do prédio onde esté situada a antena Tx;

h, = altura do outro prédio;
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Nos exemplos simulados, as paredes dos prédios foram consideradas como tendo
permissividade elétrica relativa igual a 7 e condutividade de 0,2 S/m, enquanto que o solo foi
considerado como tendo uma permissividade elétrica relativa de 15 e uma condutividade de
0,05 S/m. A definicdo desses parametros elétricos dos obstaculos seguiu a recomendagdo
sugerida em [38]. Os coeficientes de reflexdo adotados nos calculos s3o os coeficientes de
Fresnel para ambientes exteriores [18], apresentados na secdo 2.3.1, e para a difragdo os
coeficientes adotados sdo os heuristicos descritos por Luebbers [26], apresentados na

secao 2.3.3.

4.6 Resultados
4.6.1 Percurso de recepcao e perda de propagacao

Fixando-se, inicialmente, os parametros geométricos da Figura 4.2 em:

x=1m;

hi1=30m e h, =40m;
aferiu-se o percurso de recepcao. Este tipo de andlise consiste em se tomar varios pontos de
recepcao ao longo de um percurso, analisando-se a variacdo do sinal recebido. Na referida
configuracdo, o percurso de recepc¢ao foi definido variando-se a posi¢do da antena receptora
de S= 1 at¢ S= 19 m (em passos de 0,5 m). Para todos os pontos de recepcdo, foram
considerados os raios diretos (quando existia), refletidos de até 3* ordem e difratados. As
antenas transmissora e receptora eram isotropicas e um sinal de 1W (30 dBm), polarizado
verticalmente em relagdo ao solo, foi transmitido em 900 MHz. A figura 4.3 mostra os
resultados desta andlise, representando, respectivamente, a poténcia recebida ao longo do
percurso das contribui¢des individuais de cada classe de propagacdo considerada e a poténcia

recebida total (somatoria coerente de todas as contribuigdes de cada classe de propagacao).
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— Poténcia Total
= Classe 1 — Campo Direto (Espago-Livre)
1 B Classe 2 — Reflexdo
A Classe 3 — Difragdo Simples

Poténcia Recebida [dBm]

Disténcia [m]

Figura 4.3 - Poténcia recebida ao longo do percurso individual de cada
classe de propagacao considerada.

Na literatura [8], o resultado anterior ¢ mais comumente expresso através da diferenga
entre as poténcias transmitida e recebida, conhecida como perda de propagacdo associada ao

percurso, apresentada na Figura 4.4.
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Figura 4.4 — Perda de propagagao associada ao percurso.
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4.6.2 Contribuicao da classe de reflexao

Utilizando as mesmas configuracdes da simulagdo anterior, verificou-se a contribui¢ao
no nivel de sinal recebido para ordens progressivas de reflexdes, de n =1 a n = 4. O resultado,
observado na Figura 4.5, mostra que a contribuicdo de nivel de sinal para n >3 ¢ desprezivel,

razdo pela qual, adotou-se n = 3 como padrdo para todas as simulagdes deste trabalho.

E S S

R
1l

Poténcia Recebida [dBm]

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22
Disténcia [m]

Figura 4.5 — Contribuic¢do no nivel de sinal recebido para ordens

progressivas de reflexao (n=1 a 4)

4.6.3 Resposta em frequéncia do canal

O método empregado para a determinagdo da resposta em freqiiéncia do canal foi o de
gerar e transmitir sinais, variando-se a freqiiéncia destes em um intervalo finito, capturando
posteriormente a resposta complexa do canal naquele intervalo. Na pratica, costuma-se
utilizar analisadores de rede para medir as respostas complexas em freqiiéncia [5], [30], [39],
[40].

Fixando-se os parametros da Figura 4.2 em:

X =1m;

Si1=S;,=10m;

h1=30m e h, =40m,;
transmitiu-se um impulso de 1 W (30 dBm), variando-se a freqiiéncia de 800 a 2600 MHz,
faixa que compreende desde a freqiiéncia de redes celulares até as freqiiéncias utilizadas em

WLANS (2.4 GHz -ISM). Na posi¢ao em que a antena de recepgao se encontra, considerando
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raio direto, raios refletidos de até 3* ordem e raios difratados, o niumero de contribui¢des a
serem somadas totaliza 9 campos. A figura 4.6 mostra a resposta em freqiiéncia do canal
obtida para o ponto de recep¢do adotado, considerando antenas isotropicas. A simulag¢do exibe
um severo desvanecimento multipercurso do canal e resposta em fase linear. A forma destes

sinais ¢ consistente com a literatura [5],[36].

Resposta em freqiiéncia do canal
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Figura 4.6 — Modulo e fase da resposta em freqiiéncia do canal.

4.6.4 Resposta impulsiva do canal

A estimativa da resposta impulsiva h(t) do canal foi realizada através da transformada
inversa de Fourier dos 361 pontos de resposta em freqii€ncia obtida na sec¢do anterior. A
largura de banda de 1800 MHz fornece uma resolucao temporal de 0,56 ns, totalizando uma
resposta impulsiva de 200 ns de duragdo. Um pos-processamento foi realizado para
normalizar a resposta impulsiva e tornar o tempo de chegada da primeira componente a
referéncia (0 ns). Este procedimento foi feito conforme descrigdo apresentada em [40] e [41].
A Figura 4.7 ilustra o comportamento do canal no dominio do tempo conforme o tratamento

mencionado.
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Resposta impulsiva normalizada
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Figura 4.7 — Resposta impulsiva do canal

4.6.5 Perfil de retardos de poténcia

Uma vez obtida a resposta ao impulso do canal, € possivel tragar um perfil normalizado

de poténcias para o mesmo, de acordo com a sec¢do 4.4.

Perfil de retardos normalizado
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Figura 4.8 — Perfil de retardos normalizado

4.6.6 Parametros de dispersdo temporal do canal

A partir do perfil de retardos normalizado e das expressoes definidas na secgdo 2.5 ¢

possivel calcular alguns pardmetros importantes para caracterizagdo do canal no ponto

adotado na simulacao (S = 10m) e na freqiiéncia de 900 MHz:
=  Poténcia Recebida =-35,875 dBm
= Espalhamento do Retardo RMS = 13,067 ns

= Banda de Coeréncia = 15,306 MHz (utilizando correlagdo de 90%)
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Considerando-se como referéncia as larguras de banda adotadas pelos principais
sistemas moveis que operam nesta faixa de freqiiéncia (GSM = 200KHz, CDMA = 1,25MHz
e TDMA = 30KHz), este canal pode ser considerado pouco dispersivo, sendo os sinais pouco
afetados pela seletividade do canal. Por outro ponto de vista, o sistema ¢ considerado faixa-
estreita, pois a banda de coeréncia do canal ¢ muito maior que as larguras de banda dos
sistemas adotados como referéncia (GSM, CDMA e TDMA), nao necessitando assim, de
nenhuma técnica adicional (como o uso de equalizadores) para mitigar os efeitos de
seletividade do canal [10].

A consisténcia destes resultados foi verificada e validada através simulagdes no

software RT SIMULATOR™ desenvolvido em [23].

4.6.7 Filtro digital

Para se adequar o perfil de retardos a estrutura de filtros FIR, foi realizada uma
normaliza¢do nos tempos de chegada das componentes de campo de tal forma que fossem
geradas apenas versoes do sinal em instantes inteiros.

As componentes de campo que alcangam o receptor em um dado ponto constituem, na
forma mais geral, os pesos dos taps do filtro FIR que caracteriza o canal rddio-movel. No
exemplo de simulagdo da Figura 4.2, sdo geradas nove componentes de campo, porém, como
os dois primeiros a alcangar o receptor (campo direto e difratado) chegam quase
simultaneamente, realizou-se a soma coerente desses dois sinais, reduzindo a representa¢dao do
filtro para apenas oito taps significativos. Nesse caso, a ordem do filtro FIR obtido foi de 144,
devido a tultima componente de campo ter alcancado o receptor 144 unidades de tempo
posteriores a primeira. Entdo, o filtro resultante se constitui de oito taps significativos e 136
taps nulos, conforme representado a seguir:

y[n]=(-0,186— j0,157)-x[n]+(0,035— jO,111)-x[n—10]+

(0,036 + j0,048) - Xx[n —35]+(+0,022 — j0,015) - X[n —43] +

(+0,008 — j0,022) - Xx[n — 86] + (+0,001 + j0,002) - x[n —87] +

(+0,005 — j0,007) - Xx[n —92]+ (+0,006 + j0,008) - X[n —144]
A generalizacdo de um modelo capaz de descrever o comportamento dos canais do

4.11)

ambiente simulado exige que esta andlise seja estendida para varios outros pontos, visto que

variagdes espaciais modificam os parametros de dispersao temporal.
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4.7 Outras simulac6es

Um resultado interessante de se verificar ¢ o observado em [42]. Tipicamente, a
dispersividade temporal ¢ mais severa em medidas realizadas na auséncia de visibilidade
devido, na maioria das vezes, a um aumento na probabilidade de propagacao do sinal através
de difracdo e de espalhamento. Assim, posicionando-se a antena receptora em S = 4 m,
observa-se um desvanecimento mais acentuado na resposta em freqiiéncia e o aparecimento
de novos multipercursos na resposta impulsiva normalizada, conforme ilustram as Figuras 4.9
e 4.10, respectivamente.

Numericamente, estes efeitos podem ser verificados através dos parametros de
dispersao temporal:

= Poténcia Recebida =-39,205 dBm

» Espalhamento do Retardo RMS = 31,352 ns

= Banda de Coeréncia = 6,379 MHz
Neste caso, a poténcia total recebida ¢ duas vezes menor que na condicdo de visibilidade. A
poténcia recebida decai de -35,205 dBm para -39,205 dBm.

Resposta em freqiiéncia do canal em regifio sem visada direfa
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Figura 4.9 — Aumento de desvanecimento observado em canal na auséncia de visibilidade
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Figura 4.10 — Aumento da dispersividade observada em canal na auséncia de visibilidade

Fixando-se os parametros da Figura 4.2 em:

X = 1m;

Si=S;,=10m;

h1=30m e h, =40m;
e, transmitindo novamente um sinal de 1 W (30 dBm) em 900 MHz, simulou-se o efeito no
nivel de sinal recebido quando se utilizava antenas do tipo dipolo de meia-onda. A figura 4.11
ilustra um grafico comparativo entre antenas isotrdpicas e dipolos de meia-onda. Nota-se um
maior nivel de sinal para o caso ideal de antenas isotropicas. Essa queda ¢ entendida através
do diagrama de irradiagdo das antenas dipolo de meia-onda: os raios que saem das regides

proximas aos nulos do diagrama de irradiacao da antena TX, incidem nos nulos da antena RX.
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Figura 4.11 — Comparativo do nivel de sinal recebido com a utilizagao de

antenas isotropicas e dipolos de meia-onda.
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Pode-se observar detalhadamente o que ocorre com cada classe de propagagao
individualmente quando se adota: Figura 4.12 (a) antenas dipolos de meia onda e (b) antenas
isotropicas. O diagrama de irradiacdo das antenas dipolos torna a contribui¢do dos campos
difratados bem menos significativa para o nivel de sinal recebido. Ja para o campo direto,

percebe-se aumento progressivo no nivel de sinal referente a esta classe de propagacao.
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Quando se modifica os parametros geométricos da Figura 4.2, aumentando-se para S

60 m o espacamento entre os prédios e passando-se a considerar antenas transmissora

(¢]

O~

receptora do tipo dipolo de meia-onda, nota-se que o sinal recebido na regido de sombra
devido exclusivamente ao campo difratado. Percebe-se também, como resultado desta
simulagdo, que a contribui¢do dos campos refletidos para o nivel total de sinal recebido s6 se
torna consideravel quando a antena transmissora afasta-se 20 m do prédio da antena

transmissora, conforme ilustrado na Figura 4.13.
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Figura 4.13 — Nivel de sinal recebido considerando antenas Tx e Rx dipolos de meia-onda ¢

espacamento de 60m entre os prédios do cendrio da Figura 4.2.
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CAPITULO 5

CONCLUSOES

A principal contribui¢do deste trabalho foi apresentar modelagem de canal radio-mdével
baseada na conveniéncia da representac¢do através de filtros digitais. Pouco referenciada na
literatura, esta técnica foi adaptada de forma a considerar aspectos de propagagdo, buscando
tornar simulagdes fisicamente mais realisticas, em detrimento aos modelos de caracterizacao
puramente estatistica.

Para permitir a referida caracterizacdo, a parametrizagdo de filtros digitais FIR foi feita
com base na Teoria de tragado de raios em conjunto com a Optica Geométrica ¢ a Teoria
Uniforme da Difra¢ao, combinando eficiéncia computacional com precisdo de predicao.

O desenvolvimento de uma rotina escrita em MATLAB™, especificamente para este
trabalho, serviu de plataforma para as simulagdes apresentadas no Capitulo 4. Entre estas,
destaca-se a estimativa da resposta impulsiva de um canal rddio-moével em ambiente exterior
na condig¢do de visibilidade, cuja analise posterior, fundamentada nos parametros de dispersao
temporal, permitiu classificar o sistema como faixa-estreita e pouco dispersivo. A
determinagdo da resposta impulsiva possibilitou também a constru¢ao de um filtro FIR cuja
funcdo de transferéncia caracteriza completamente o canal. Paralelamente a esta simulacao,
constatou-se maior espalhamento de retardo RMS e maior severidade de desvanecimento na
resposta em freqiiéncia na condi¢do de auséncia de visibilidade.

Outras simulagdes possibilitaram um estudo detalhado das perdas por classe de
propagacao quando foram modificados os padrdes das antenas do cendrio e, inclusive, o efeito
no nivel sinal total recebido com o incremento da ordem de reflexdes.

Com base no modelo do canal, diversos projetos da area de processamento de sinais
podem ser implementados, dentre os quais se destacam os projetos de equalizadores e o de
antenas inteligentes. A continuidade deste trabalho estd basicamente relacionada ao
desenvolvimento de novos cddigos computacionais para avaliar a dindmica do canal a partir
das caracteristicas da func¢ao de transferéncia do mesmo para outros tipos de ambientes, como
exterior-interior ¢ interior. Além disso, realizar varias estimativas utilizando técnicas de
filtragem adaptativa a fim de generalizar o modelo. Em uma outra seqiiéncia de trabalho,
pode-se ainda ampliar a faixa de freqiiéncia adotada para incorporar as novas tecnologias de

comunicagdo sem fio (WLANSs, Tv Digital, sistemas celulares de 3 gerag@o).
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