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Resumo da Dissertação apresentada à COPPE/UFRJ como parte dos requisitos

necessários para a obtenção do grau de Mestre em Ciências (M.Sc.)

SISTEMAS DE TRANSMISSÃO MULTIPORTADORA APLICADOS EM UM

CANAL ACÚSTICO SUBMARINO NA PRESENÇA DE EFEITO DOPPLER

Iandra Galdino Andrade

Março/2017

Orientador: Marcello Luiz Rodrigues de Campos

Programa: Engenharia Elétrica

Apresenta-se, neste trabalho, uma análise da viabilidade da aplicação de trans-

missão com múltiplas portadoras em sistemas de comunicação acústica que operam

no meio subaquático. Tal análise engloba sistemas (Single-Carrier Frequency Di-

vision Multiple Access) SC-FDMA, (Orthogonal Frequency Division Multiplexing)

OFDM e (Frequency Shift Keying) FSK, com equalizadores Zero Forcing (ZF) e de

mı́nimo erro quadrático médio (MMSE). O objetivo é investigar a possibilidade de

se empregar técnicas robustas aos efeitos do canal porém com melhor desempenho

do que o FSK em um canal com múltiplos percursos e na presença do efeito Doppler.

A utilização da técnica OFDM possibilita maior taxa de transmissão aumentando

a quantidade de informação alocada em cada bloco transmitido. Já a técnica SC-

FDMA, além de possibilitar o aumento da taxa de transmissão, tem a motivação

da redução da taxa entre a potência média e a de pico (PAPR). A performance

destes sistemas é avaliada usando a relação entre a potência do sinal transmitido e

a potência do rúıdo (SNR) e a taxa de erro de bit.

É analisada também a aplicabilidade de transmultiplexadores baseados em banco

de filtros com redundância reduzida em cada bloco em sistemas de comunicação su-

baquáticos. Além disto é testada a utilização de uma solução do tipo ZF, que requer

uma menor quantidade de operações. As simulações indicam que esta proposta pode

alcançar taxas de transmissão similares a de um sistema multiportadora convencio-

nal mantendo a taxa de erro de bit significativamente menor.
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Abstract of Dissertation presented to COPPE/UFRJ as a partial fulfillment of the

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

MULTICARRIER TRANSMISSION SYSTEMS OVER UNDERWATER

ACOUSTIC CHANNEL WITH DOPPLER

Iandra Galdino Andrade

March/2017

Advisor: Marcello Luiz Rodrigues de Campos

Department: Electrical Engineering

This work presents an analysis of feasibility of the application of multicarrier

transmission application in acoustic communication systems for underwater environ-

ment. Such analysis encompass (Single-Carrier Frequency Division Multiple Access)

SC-FDMA, (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) OFDM and (Frequency

Shift Keying) FSK systems, with either Zero Forcing (ZF) or minimum mean-square

error (MMSE) equalizers. We investigate system performance in a multipath chan-

nel and in the presence of Doppler effect.

The use of OFDM technique allows high transmission rate, increasing the amount

of information allocated in each transmitted block. On the other hand, the SC-

FDMA technique, besides allowing a high transmission rate, has also the motivation

of reducing the peak-to-average power ratio (PAPR). The performance of these

systems is assessed through the relation between signal to noise ratio (SNR) and bit

error rate.

The applicability of filterbank based transceivers with reduced redundancy in

each block in underwater communication systems is also analysed. The equaliza-

tion, in this case, employed a Zero Forcing solution that requires less operations.

Computer simulations indicate that this scheme can achieve a similar throughput

to that of a conventional multicarrier systems, while keeping the bit error rate sig-

nificantly lower.
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Caṕıtulo 1

Introdução

1.1 Objetivos

Visando apresentar técnicas de transmissão suficientemente robustas aos efeitos do

canal porém com melhor desempenho, este trabalho analisa a possibilidade de uti-

lização das técnicas: OFDM, SC-FDMA e TMUX em um ambiente de simulação

fidedigno ao ambiente acústico submarino de águas rasas.

Com esta finalidade são discutidas questões como: Qual o limite de operação na

presença de Doppler? Qual a taxa máxima de operação sem que o sistema extrapole

um dado limite de erro? Qual a melhor opção para um cenário pré-estabelecido?

Qual a variação do alcance para cada sistema?

1.2 Apresentação

A necessidade de um sistema de comunicação submarina não é recente, entretanto,

a crescente atividade de exploração de recursos naturais no oceano impulsionou

a busca por novas soluções, necessárias para o funcionamento e controle destas

atividades. Muito embora sejam as atividades de exploração que impulsionam o

desenvolvimento deste tipo de comunicação, têm-se vários outros projetos com des-

dobramentos em diferentes setores como a oceanografia, as atividades comerciais

maŕıtimas, e principalmente os projetos no setor de defesa.

Diferentes formas de transmissão podem ser empregadas no meio subaquático. A

comunicação via cabo é bastante robusta, entretanto, o elevado custo de manutenção

faz com que suas aplicações sejam limitadas e a busca por técnicas wireless seja

enfatizada. A propagação de ondas eletromagnéticas também pode ser empregada

no meio subaquático, com a velocidade de transmissão e frequência altas e com uma

largura de banda elevada, o que proporciona uma elevada taxa de transmissão. Mas é

importante ressaltar que a natureza condutiva do meio, induzida pela sua salinidade,

1



causa acentuada atenuação no sinal transmitido, o que reduz consideravelmente a

máxima distância posśıvel de ser utilizada entre o transmissor e o receptor.

Outra forma de comunicação posśıvel é através do sinal óptico. Neste caso,

a alta velocidade de propagação das ondas proporciona a utilização de uma banda

transmissão mais larga, o que ocasiona no envio de uma quantidade elevada de dados.

Entretanto, a rápida absorção do sinal óptico, o espalhamento causado por reflexões

do sinal em part́ıculas presentes no meio e a elevada concentração de iluminação

ambiente, principalmente nas regiões rasas, assim como a turbidez da água fazem

com que este método de transmissão não seja o mais adequado para comunicações

em longas distâncias.

Apesar da baixa velocidade de propagação e da largura de banda limitada,

para um sistema de comunicação wireless que opera no meio subaquático as on-

das acústicas são as mais indicadas para a comunicação em longas distâncias. As

ondas acústicas sofrem uma atenuação relativamente menor no meio, o que faz com

que elas tenham melhor capacidade de se propagar no ambiente submarino do que

as demais. Desta forma, proporcionam o percurso de maiores distâncias sendo,

portanto, as mais indicadas para este meio de comunicação.

Uma importante caracteŕıstica do meio subaquático, que impõe restrições à co-

municação acústica, é a não uniformidade do meio. As constantes variações nas

caracteŕısticas do meio, salinidade, temperatura e pressão fazem com que a veloci-

dade de propagação do som na água se altere ao longo do percurso. Estas variações

de velocidade juntamente com a movimentação das plataformas onde se localizam

o transmissor e o receptor causam alterações no sinal recebido. Estas alterações são

conhecidas como efeito Doppler.

O cenário que será considerado nos próximos caṕıtulos é o cenário de comu-

nicação sem fio no ambiente subaquático com presença do efeito Doppler e de

múltiplos percursos com diferentes ganhos. Neste cenário serão analisados os de-

sempenhos de sistemas de comunicação acústica que se utilizam das técnicas OFDM

(do inglês, Orthogonal Frequency Division Multiplexing), SC-FDMA (do inglês,

Single-Carrier Frequency Division Multiple Access), FSK (do inglês, Frequency Shift

Keying) e também sistemas que utilizam TMUX (transmultiplexador).

Apesar de o sistema SC-FDMA possibilitar a transmissão de mais de um usuário

simultaneamente as análises desenvolvidas neste estudo contam apenas com a trans-

missão de um único usuário. Desta forma o sistema SC-FDMA pode também ser

identificado como SC-FDM (do Iglês, Singl-Carrier Frequency Division Multiple-

xing).

A busca pelo aprimoramento da transmissão subaquática motiva o estudo de

diferentes técnicas, mais robustas aos efeitos do meio e com taxas de transmissão

mais altas. Todavia, uma das principais limitações das pesquisas nesta área é a
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dificuldade de se reproduzir exatamente as condições em que o sistema de comu-

nicação acústica submarina será utilizado, ou seja, modelar o canal, o que conduz

a realização dos estudos de forma a limitar os posśıveis resultados dentro de uma

faixa aceitável.

1.3 Organização do Trabalho

A presente dissertação está dividida em sete caṕıtulos. No Caṕıtulo 2 são descritas,

de forma geral, as principais caracteŕısticas do ambiente subaquático. Além disso,

o modelo de canal utilizado é apresentado.

No Caṕıtulo 3 é feita um descrição geral dos sistemas de transmissão SC-FDMA,

OFDM e FSK, em seguida são apresentados os modelos matemáticos desenvolvidos

para simular estes sistemas.

Os processos de equalização utilizados neste trabalho, MMSE e ZF, são apresen-

tados no Caṕıtulo 4.

No Caṕıtulo 5 é feita uma análise da aplicação de transmultiplexadores em sis-

temas acústicos submarinos. Neste Caṕıtulo é ainda descrito um modelo de projeto

de filtros empregados no receptor de forma a se obter a solução ZF.

O Caṕıtulo 6 apresenta o resultado de simulações computacionais que permitem

a avaliação do comportamento dos sistemas descritos.

As conclusões desta dissertação são apresentadas no Caṕıtulo 7.

1.4 Notação

Neste trabalho {.}∗ é a representação do complexo conjugado enquanto {.}T é a

representação apenas da transposição. O operador de valor esperado é denotado por

E{.}. Na representação de escalares e vetores foram utilizadas letras minúsculas,

sendo que os vetores são ainda representados em negrito (x e x). As matrizes são

representadas por letras maiúsculas e em negrito (M ), os vetores e matrizes no

domı́nio do tempo são representados com ı́ndice n (x (n) e X (n)), enquanto vetores

e matrizes no domı́nio da frequência são representados com ı́ndice k (x (k) e X (k)).

IN denota a matriz identidade de dimensão N ×N , e 0N×M representa uma matriz

nula com N linhas e M colunas. Os śımbolos R,C e N representam os conjuntos

dos números reais, complexos e naturais respectivamente. A norma euclidiana é

representada por ‖.‖2, e a função teto por d(.)e.
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Caṕıtulo 2

Ambiente Subaquático

2.1 Introdução

Neste caṕıtulo são descritas as principais caracteŕısticas do meio enfatizando aquelas

de maior importância para este estudo. Além disso é descrito um modelo matemático

capaz de reproduzir estas caracteŕısticas. O objetivo é possibilitar a simulação de

um sistema de transmissão subaquático que seja o mais fiel posśıvel a um canal real.

Primeiramente serão descritas na Seção 2.2, as principais caracteŕısticas do canal

acústico submarino que influenciam o desempenho dos sistemas de transmissão.

Em seguida, na Seção 2.3, um modelo de canal cont́ınuo ao longo do tempo com

a presença de efeito Doppler é apresentado, por ser um modelo mais abrangente.

São ainda exemplificados modelos de canal com escalonamento Doppler espećıfico e

comum para cada percurso, e o canal será particularizado para um caso discreto, de

forma a possibilitar a utilização de um software matemático para implementar as

simulações.

2.2 Canal acústico submarino

Os sistemas de comunicação que operam no ambiente subaquático tem seu desem-

penho relacionado às caracteŕısticas do oceano como condutividade, temperatura e

profundidade. Alguns tipos de fenômenos como correntes maŕıtimas, variação de

maré, ondas internas ou até mesmo a presença de vida marinha também podem

afetar o desempenho do sistema.

Devido à complexidade do meio subaquático e a velocidade de propagação do

som na água, o canal por onde o sinal acústico se propaga em geral não é estático.

Comumente, os modelos de canal são baseados em medições experimentais de suas

caracteŕısticas f́ısicas.

Algumas caracteŕısticas do canal acústico submarino observadas são: velocidade
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de propagação do som, perdas durante a propagação, múltiplos percursos e Efeito

Doppler.

2.2.1 Propagação da onda sonora

Quando se estuda comunicação acústica, a primeira caracteŕıstica a ser determinada

é a velocidade de propagação da onda sonora no meio que será utilizado.

Para melhor discutir a variação da velocidade de propagação do som na água,

é comum considerar o oceano subdividido em uma série de camadas horizontais.

A profundidade e largura de cada camada varia de acordo com as coordenadas

geográficas do local.

A depender da profundidade, o perfil da velocidade pode ser subdividido em

quatro camadas: camada superficial, termoclina sazonal, termoclina permanente e

camada isotérmica profunda conforme proposto em [1, 2].

A camada superficial tem algumas dezenas de metros e devido à ação das ondas,

a salinidade e a temperatura tendem a ser homogêneas, proporcionando uma ve-

locidade de propagação aproximadamente constante. Já nas termoclinas sazonal e

permanente, a velocidade de propagação tende a diminuir com o aumento da profun-

didade. Nestes casos, a elevação da pressão e da salinidade não compensam o efeito

da queda de temperatura, fazendo com que a velocidade diminua com o aumento

da profundidade.

O efeito causado na região de termoclina sazonal tem ainda a influência das

estações, fazendo com que sua caracteŕıstica se altere ao longo do ano. Já na camada

de isotérmica profunda, a temperatura é aproximadamente constante. Assim como

a temperatura, a salinidade também sofre pouca alteração, de forma que a variação

da velocidade de propagação do som será diretamente proporcional ao aumento da

pressão, que aumenta com a profundidade.

Para este trabalho foram consideradas transmissões em águas rasas, ou seja, na

camada superficial, onde o perfil de velocidade de propagação das ondas é aproxima-

damente constante. Neste caso, a presença dos múltiplos percursos é predominante

assim como a interação com a superf́ıcie e com o assoalho do oceano.

Diferentes percursos estão sujeitos a diferentes caracteŕısticas do meio, portanto,

o sinal se propaga com diferentes velocidades em cada percurso, e estes diferentes

percursos ocasionam variadas versões do sinal, com diferentes atrasos, atingindo o

receptor. Além disso, a velocidade de propagação em um mesmo percurso pode

variar durante o trajeto. Este fenômeno contribui para a interferência entre os

śımbolos transmitidos.

A variação da velocidade está relacionada a combinação de algumas proprieda-

des do meio, tais como temperatura, salinidade e profundidade onde a transmissão
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acontece.

De acordo com dados experimentais obtidos e considerações matemáticas, al-

gumas equações foram propostas para representar a velocidade de propagação da

onda sonora no meio subaquático em função de suas caracteŕısticas como descrito

em [3–7].

É posśıvel observar uma relação direta entre o aumento da velocidade de pro-

pagação do som na água e o aumento da temperatura, da salinidade e também da

profundidade do meio, mas esta variação não é perfeitamente linear. Uma ilustração

da variação da velocidade de propagação do som em função destas propriedades é

apresentada nas Figuras 2.1, 2.2 e 2.3, em que S representa a salinidade em partes

por mil (ppt, do Inglês, Parts Per Thousand), T representa a temperatura do meio

(em graus Celsius) e z a profundidade (em metros). A curva decrescente da Figura

2.3 está associada à representação da profundidade em que acontece a transmissão,

neste caso aumenta para baixo.
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Figura 2.1: Variação da velocidade do som em função da temperatura para S =
35ppt e z = 1000m.
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Figura 2.2: Variação da velocidade do som em função da salinidade para T = 4◦C
e z = 1000m.
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Figura 2.3: Variação da velocidade de propagação do som em função da profundidade
para S = 35ppt e T = 4◦C.

2.2.2 Perdas na propagação

Durante a transmissão, a onda acústica percorre diferentes distâncias de acordo com

o caminho que ela traça desde o transmissor até o receptor. Durante este percurso

a onda sofre alterações que impactam diretamente na performance do sistema, tor-
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nando estas caracteŕısticas um fator decisivo no projeto de sistemas, limitando a

distância máxima de operação. A figura 2.4 ilustra as perdas sofridas pelo sinal

durante a transmissão, sendo que a espessura e tamanho da representação do sinal

exemplificam as perdas.

Transmissor

Receptor

d

Ondas de superfcie

Fundo

Figura 2.4: Atenuação do sinal durante a transmissão.

As perdas que ocorrem durante a propagação são uma medida da atenuação da

potência do sinal desde o momento de sua transmissão até a sua recepção. Suas

principais formas são: perda por espalhamento1, perda geométrica2 e por absorção3.

A perda por espalhamento é observada devido à reflexão da onda em irregulari-

dades do meio. O espalhamento de ondas acústicas subaquáticas está relacionado à

não uniformidade da coluna de água e também à interação com a superf́ıcie e com

o assoalho. Obstáculos presentes no percurso de propagação também são fontes de

espalhamento e neste caso, para um dado comprimento de onda, o espalhamento

será proporcional ao tamanho do obstáculo. O espalhamento pode ser modelado de

diferentes formas de acordo com o tipo de obstáculo presente no meio. Usualmente

observa-se o espalhamento na superf́ıcie e no assoalho do oceano. Na superf́ıcie

ele acontece principalmente devido a presença de bolhas de ar formadas pelo movi-

mento das ondas que se formam com o vento, já no assoalho o espalhamento está

relacionado à rugosidade da superf́ıcie.

Um modelo de espalhamento do sinal na superf́ıcie pode ser observado em [8].

A perda geométrica está relacionada à expansão das frentes de onda que carre-

gam uma quantidade finita de energia. Existem dois tipos de perdas geométricas:

1Do inglês, scattering loss.
2Do inglês, geometric spreading loss.
3Do inglês, absorption loss.
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ciĺındrica e esférica, ambas independentes da frequência do sinal transmitido. A

perda em ondas esféricas é diretamente proporcional ao quadrado da distancia per-

corrida, enquanto que nas ondas ciĺındricas a perda é proporcional à distância [8].

Sendo o ambiente subaquático um meio dissipativo, durante a propagação a ener-

gia da onda acústica transmitida pode ser convertida em outras formas de energia

tal como calor, e assim pode ser absorvida pelo meio. Uma relação entre a ate-

nuação da onda acústica e a frequência do sinal transmitido através do coeficiente

de atenuação pode ser observada em [2, 6, 7]. Sabendo a frequência em que o sinal

é transmitido, é posśıvel estabelecer um coeficiente de absorção α (em dB/km) de

forma que a amplitude do sinal que chega até o receptor possa ser determinada.

A Figura 2.5 exemplifica a relação entre a frequência do sinal transmitido e o

coeficiente de absorção. Nela é posśıvel notar uma atenuação relativamente baixa,

principalmente para baixas frequências de transmissão.
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Figura 2.5: Coeficiente de absorção no ambiente subaquático em função da
frequência do sinal transmitido para z = 1000m, S = 35ppt e T = 4◦C.

A grande variação das caracteŕısticas do oceano de acordo com a profundidade,

e suas consequências para os sistemas de comunicação tornam comum a divisão dos

estudos em dois tipos de transmissão subaquática de acordo com a profundidade em

que ela acontece. É comum a classificação em shallow water e deep water. Apesar

de a classificação existir, não se tem uma definição unânime na literatura em relação

aos limites de profundidade. Uma classificação t́ıpica é descrita em [8]:

• Shallow water : a principal caracteŕıstica da propagação em águas rasas é a

presença intensa de raios refletidos, o que significa uma maior interação com
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o assoalho do oceano. Usualmente, experimentos realizados em shallow water

não ultrapassam 200m.

• Deep water : a principal caracteŕıstica da propagação em águas profundas é

uma menor interação com a superf́ıcie e com o assoalho do oceano, o que signi-

fica uma menor quantidade de cópias do sinal refletido, permitindo que o sinal

transmitido atinja maiores distâncias. Usualmente experimentos realizados em

Deep water ultrapassam 2000m.

É importante salientar a ausência de uma classificação universal para trans-

missões em profundidades entre 200m e 2000m.

2.2.3 Múltiplos percursos

As reflexões do sinal no assoalho, na superf́ıcie e também em obstáculos presentes

no meio subaquático, assim como a variação da velocidade de propagação da onda

acústica, causada pela refração, fazem com que diversas versões do mesmo sinal

cheguem até o receptor em diferentes instantes de tempo.

A Figura 2.6 exemplifica uma transmissão acústica submarina com múltiplos per-

cursos, nela os diferentes percursos são representados por raios que ligam o transmis-

sor ao receptor, sendo ainda, a espessura das linhas uma representação das perdas

sofridas durante a transmissão. Deve-se observar que as diferentes versões do sinal

recebidas podem ter diferentes fases e diferentes amplitudes, o que faz com que a

potência do sinal resultante da combinação destas diferentes versões possa variar.

Transmissor Receptor

Fundo

Ondas de superfcie

Figura 2.6: Transmissão acústica submarina com múltiplos percursos variantes no
tempo.

É posśıvel notar que um raio que traça um caminho mais longo do que outro tem

sua intensidade atenuada e atinge o receptor após aquele cujo caminho percorrido
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foi menor. Neste caso, a resposta do canal é dita de fase mı́nima. Porém, existem

também casos em que o raio que primeiro atinge o receptor não é o de maior ampli-

tude, isto porque ele sofreu maiores atenuações durante o percurso. Este fenômeno

ocasiona em uma resposta ao impulso do canal de fase não mı́nima [9].

Na Figura 2.7 é posśıvel observar a resposta ao impulso de fase não mı́nima de

um canal acústico submarino com 15 diferentes percursos e seus referidos atrasos e

ganhos.

As caracteŕısticas de cada versão do sinal recebido, atraso e ganho, determinam

o número finito de versões do sinal que serão considerados na recepção. Existe um

número infinito de versões do sinal que atingem o receptor, entretanto, aqueles que

sofreram muitas reflexões e perderam muita energia podem ser descartados, uma

vez que a recuperação da informação que transportam não será posśıvel.
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Figura 2.7: Resposta ao impulso de um canal com fase não mı́nima.

Os múltiplos percursos podem ainda sofrer variações ao longo do tempo, que

podem estar associadas ao movimento do transmissor e do receptor ou a alterações

nas caracteŕısticas do meio.

2.2.4 Efeito doppler

A propagação de ondas acústicas subaquáticas está associada a sucessivas alterações

da pressão hidrostática da água. Estas sucessões regulares de alterações podem ser

descritas através de uma curva senoidal e caracterizam o sinal transmitido:

x (t) = Asen (ωt− ηd′) , (2.1)

sendo ω a frequência angular do sinal transmitido, d′ a distância em linha reta

percorrida pelo sinal desde o transmissor até o receptor, exemplificada na Figura
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2.8, e η o número de onda angular definido por: η = ω/c, onde c é a velocidade de

propagação da onda acústica.

Se considerarmos o transmissor e o receptor estáticos, a frequência com que o

sinal chega até o receptor estará relacionada à velocidade de propagação do som na

água, para o caso em que o meio for considerado estacionário.

Neste caso, substituindo η por ω/c, o sinal recebido pode ser reescrito como:

y (t) = Asen
(
ωt− ω

c
d′
)
.

Sendo ainda, d′
c

o atraso devido a propagação da onda através do meio, denotado

por τ , tem-se:

y (t) = Asen (ωt− ωτ)

= Asen (ω (t− τ)) . (2.2)

A movimentação relativa entre o transmissor e o receptor fazem com que a

frequência do sinal recebido seja diferente da frequência do sinal transmitido. A

Equação 2.3 modela este efeito causado na frequência do sinal, denominado efeito

Doppler.

f = f0(1 + a), (2.3)

sendo f a frequência do sinal que chega até o transmissor, f0 a frequência do sinal

transmitido e a o fator de escalamento Doppler, definido pela relação entre a velo-

cidade de propagação do som na água e a velocidade relativa entre o transmissor e

o receptor dada por [10]:

a =
(vt cos θ − vr cosφ)

c
, (2.4)

onde vt e vr representam as velocidades de deslocamento do transmissor e do receptor

respectivamente, c a velocidade de propagação do som na água, θ o ângulo com o

qual o sinal é transmitido e φ o ângulo com que o sinal chega até o receptor.

É posśıvel observar na Figura 2.8 os ângulos de transmissão e recepção do sinal.

Assim como a velocidade de propagação do sinal, estes ângulos também sofrem

alterações ao longo do tempo.

Considerando-se a movimentação relativa entre o transmissor e o receptor é

posśıvel modelar o sinal recebido como apresentado na Equação 2.5.
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Figura 2.8: Movimento do transmissor e do receptor em relação ao meio e seus
respectivos ângulos.

y (t) = Asen (ωt− (aω) t− ηd′)

= Asen

(
ω (1− a) t− ω (1− a)

c
d′
)

= Asen (ω (1− a) (t− τ)) . (2.5)

As posśıveis alterações no sinal transmitido causadas pelo efeito Doppler são

ilustradas na Figura 2.9. No primeiro caso, o movimento relativo entre o transmissor

e o receptor é de aproximação, de forma que o peŕıodo da onda incidente é menor

do que o peŕıodo da onda transmitida, o que significa um aumento da frequência

percebida pelo receptor.

No segundo caso, temos duas possibilidades: o transmissor e o receptor estão

fixos, ou se movimentam segundo um mesmo vetor velocidade (mesmo módulo,

direção e sentido), em ambas as situações, em movimento ou em repouso, a veloci-

dade relativa resultante é nula, sendo assim, a frequência do sinal recebido não se

altera assim como o peŕıodo do sinal. No terceiro caso, o transmissor e o receptor

se afastam, causando aumento do peŕıodo do sinal transmitido, ou seja, diminuição

da frequência.

É importante salientar que as alterações causadas no sinal transmitido estão

relacionadas à velocidade de propagação da onda acústica no meio subaquático.

Sendo as condições de não homogeneidade e instabilidade do meio responsáveis pela

variação da velocidade de propagação do sinal acústico na água, é posśıvel perceber

que as condições do meio de propagação também são responsáveis pelo efeito Doppler

causado no sinal.

Sendo a duração de cada śımbolo esperada pelo receptor a mesma com que o
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Figura 2.9: Ilustração da alteração do sinal causada pelo efeito Doppler.

sinal foi gerado no transmissor, uma das principais consequências da dilatação ou

contração temporal causada no sinal durante a transmissão é a interferência entre

śımbolos percebida pelo receptor. Neste caso, a informação recebida durante o

peŕıodo de transmissão de um śımbolo não pertence a um único śımbolo.

Como resultado destas alterações, os sistemas práticos de comunicação que ope-

ram no ambiente subaquático devem ser projetados para estimar e corrigir estes

efeitos. Esta correção visa não somente o ajuste de frequência e fase como também

uma reamostragem para corrigir os efeitos da dilatação ou contração temporal, de

forma a minimizar a interferência entre śımbolos adjacentes.

2.3 Modelagem do canal acústico submarino com

efeito doppler

Nesta seção, as caracteŕısticas do canal são representadas segundo um modelo ma-

temático, de forma a possibilitar simulações do ambiente real de transmissão.

Comumente são utilizadas três formas de modelagem do canal acústico subma-

rino. São elas: um canal sem a presença do escalonamento Doppler e neste caso, o

sinal sofre apenas o atraso inerente à transmissão; um canal com um fator de esca-

lonamento Doppler comum a todos os múltiplos percursos; e um terceiro modelo,

no qual o fator de escalonamento Doppler é espećıfico para cada percurso.
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2.3.1 Escalamento doppler espećıfico para os múltiplos per-

cursos

Seja um canal acústico submarino variante no tempo tal que sua resposta ao impulso

possa ser representada por [11–13]:

h (t) =

Np∑

p=1

Ap (t) δ (t− τp (t)) , (2.6)

onde Np ∈ N representa a quantidade de múltiplos percursos, Ap (t) ∈ R o ganho do

p-ésimo caminho variante no tempo, e τp (t) o tempo que o sinal leva para atravessar

o caminho p desde o transmissor até o receptor. τp (t) pode ser considerado aleatório

[10] devido a complexidade e aleatoriedade da geometria da superf́ıcie e do assoalho

do oceano assim como a sua movimentação natural.

Para blocos de dados de comprimento Tbloco relativamente pequeno, as variações

dos ganhos de cada um dos percursos é considerada lenta, ou seja, em curtas janelas

de tempo as alterações causadas no sinal transmitido pela iteração com o canal po-

dem ser consideradas invariantes no tempo. Desta forma, é aceitável a simplificação:

Ap (t) = Ap.

Seja ainda um sinal x (t) transmitido em banda passante, o sinal recebido pode

ser modelado pela convolução discreta entre x (t) e o canal h (t) de seguinte forma:

y (t) = x (t) ? h (t) . (2.7)

Seja a representação da convolução através da integral dada por:

y (t) =

∫ ∞

−∞
h (τ)x (t− τ) dτ (2.8)

=

∫ ∞

−∞

Np∑

p=1

Apδ (τ − τp (t))x (t− τ) dτ (2.9)

Aplicando-se a propriedade amostradora da função impulso temos:

y (t) =

Np∑

p=1

Apx (t− τp (t)) . (2.10)

O efeito causado pelo canal em cada caminho, τp (t), pode ser modelado como

um atraso, τp, e uma variação na frequência do sinal transmitido denominado esca-

lamento Doppler, apt. É posśıvel representar este efeito utilizando uma aproximação

polinomial de primeira ordem :
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τp (t) = τp − apt. (2.11)

A Figura 2.10 exemplifica um modelo de canal com escalamento Doppler es-

pećıfico para cada percurso. O efeito Doppler está representado pela velocidade

relativa entre transmissor e receptor (v), e τc representa o tempo de coerência do

canal, peŕıodo em que a resposta do canal pode ser considerada invariante.

τ (ms)

h

v (m/s)

τc

τc

Figura 2.10: Variação temporal de um canal com escalamento Doppler comum aos
multiplos percursos

Sendo assim, é posśıvel reescrever a equação 2.10 da seguinte forma:

y (t) =

Np∑

p=1

Apx (t− (τp − apt))

=

Np∑

p=1

Apx ((1 + ap) t− τp)

=

Np∑

p=1

Apx

(
(1 + ap)

(
t− τp

1 + ap

))
. (2.12)

Observando novamente a propriedade amostradora da função impulso é posśıvel

reescrever a Equação 2.9 da seguinte forma:

y (t) =

∫ ∞

−∞

Np∑

p=1

Apδ

(
τ − τp

1 + ap

)
x ((1 + ap) (t− τ)) dτ. (2.13)
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Seja: h̄ (t) um canal com o novo atraso τp
1+ap

definido por:

h̄ (t) =

Np∑

p=1

Apδ

(
t− τp

1 + ap

)
, (2.14)

o sinal recebido através de um canal com efeito Doppler pode ser modelado da

seguinte forma:

y (t) = h̄ (t) ? x ((1 + ap) t) . (2.15)

É posśıvel notar uma simplificação na representação matemática do sinal trans-

mitido por um canal com efeito Doppler, através de um novo canal, com o atraso

redefinido, e um escalonamento temporal do sinal transmitido.

2.3.2 Escalamento doppler comum aos múltiplos percursos

O canal variante no tempo com escalonamento Doppler comum aos múltiplos per-

cursos é uma particularização do caso anterior, em que todos os diferentes caminhos

alteram o sinal de um mesmo fator a, sendo ap = a definido pela Equação 2.4.

A Figura 2.11 exemplifica o modelo de canal variante no tempo com escalamento

Doppler uniforme. Durante o tempo de coerência (τc) o canal não sofre alterações

significativas, podendo, então ser considerado invariante. A variação do efeito Dop-

pler está representada pela velocidade relativa entre o transmissor e o receptor (v)

em metros por segundo.

τ (ms)

h

v (m/s)

τc

τc

Figura 2.11: Variação temporal de um canal com escalamento Doppler comum aos
multiplos percursos
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Desta forma, é posśıvel reescrever a Equação 2.13 da seguinte forma:

y (t) =

∫ ∞

−∞

Np∑

p=1

Apδ

(
τ − τp

1 + a

)
x ((1 + a) (t− τ)) dτ. (2.16)

De forma similar ao caso do escalamento espećıfico, é posśıvel definir h̄ (t) como

um canal com o atraso redefinido, τp
1+a

, dado por:

h̄ (t) =

Np∑

p=1

Apδ

(
t− τp

1 + a

)
. (2.17)

Também é posśıvel modelar o sinal recebido através de um canal com efeito

Doppler da seguinte forma:

y (t) = h̄ (t) ? x ((1 + a) t) . (2.18)

Neste caso, um novo modelo de canal é definido, com o atraso dos percursos

redefinido e o escalamento temporal do sinal transmitido passa a ser uniforme para

todos os percursos.

A modelagem matemática apresentada anteriormente descreve a propagação do

sinal ao longo do canal. Entretanto, uma modelagem discreta do canal se faz ne-

cessária para a avaliação da performance do sistema através de simulações compu-

tacionais. Para gerar um modelo discreto de canal a resposta ao impulso deve ser

amostrada segundo uma taxa Ta. No modelo discreto τp é transformado em np ∈ Z
tal que:

np =

⌈
τp
Ta

⌉
, sendo p ∈ P = {1, . . . , Np}. (2.19)

Desta forma, a representação matemática da resposta ao impulso do canal pode

ser facilmente implementada como um filtro FIR (do inglês, Finite Impulse Res-

ponse) de comprimento np + 1. A escolha da taxa Ta é particularmente importante,

dado que ela deve ser suficientemente pequena ao ponto de possibilitar a identificação

dos atrasos de dois caminhos consecutivos.

Para simular os modelos de resposta ao impulso descritos nas Seções 2.3.2 e 2.3.1

foi empregado, de maneira adaptada, um software de simulação que representa bem

o ambiente acústico submarino em águas rasas. Neste software é posśıvel ajustar

parâmetros de simulação como peŕıodo de amostragem Ta, quantidade de múltiplos
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percursos, Np assim como um conjunto de velocidades relativas entre transmissor

e receptor v. Para uma melhor compreensão da modelagem de canal utilizada, ver

[2, 14].
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Caṕıtulo 3

Sistemas de comunicação com

multiplas portadoras

3.1 Introdução

O objetivo deste caṕıtulo é descrever o funcionamento dos sistemas SC-FDMA e

OFDM observando suas semelhanças e diferenças, além destes a transmissão com

modulação FSK também é analisada. Neste caṕıtulo são abordados sistemas de

transmissão do tipo SISO (do inglês, Single-Input Single-Output), no qual apenas

um transdutor é utilizado na transmissão e um hidrofone na recepção. É importante

salientar também que o sistema descrito será utilizado apenas por um usuário.

Na Figura 3.1 é apresentado um diagrama simplificado de um sistema SISO de

transmissão.

FONTE HIDROFONE

v[n]

h[n]x̃[n] y[n]

CANAL

Figura 3.1: Diagrama simplificado de um sistema de comunicação subaquático SISO.

Inicialmente são descritos, na Seção 3.2, os sistemas que utilizam múltiplas por-

tadoras em seu processo de transmissão que são analisados. Na Seção seguinte, 3.3, o

sistema de transmissão SC-FDMA é descrito, são apresentadas caracteŕısticas gerais

assim como uma modelagem matemática. Na Seção 3.4 o sistema OFDM é descrito

de forma geral e uma modelagem matemática do sistema também é apresentada.

Já a transmissão com modulação FSK é descrita de forma geral na Seção 3.5 onde

também é apresentado um modelo matemático para o sistema.
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3.2 Sistemas multi-portadora

Os sistemas com múltiplas portadoras alocam a informação que será transmitida em

diversas portadoras limitadas à banda de transmissão.

Nos sistemas OFDM, a banda dispońıvel para a transmissão é dividida em

múltiplas portadoras ortogonais entre si, denominadas subportadoras. O fluxo de

dados cont́ınuo é convertido em um fluxo paralelo definido por blocos cujo tamanho

é determinado de acordo com a quantidade de subportadoras dispońıveis. Cada

śımbolo do bloco é mapeado em uma das subportadoras [10]. A utilização de uma

maior quantidade de subportadoras faz com que o throughput deste sistema seja

mais elevado do que o observado no sistema FSK. Entretanto, este sistema é mais

senśıvel aos efeitos do canal. A ocorrência de desvanecimento seletivo no domı́nio

da frequência implica na perda dos śımbolos alocados nas subportadoras afetadas; e

o desvio de frequências, CFO (do inglês, Carrier Frequency Offset) ocasiona inter-

ferência entre śımbolos de um mesmo bloco denominada ISI (do inglês, Inter-Symbol

Interference).

Nos sistemas que utilizam a técnica SC-FDMA, a banda dispońıvel para a trans-

missão também é dividida em subportadoras ortogonais e o fluxo cont́ınuo de dados

é convertido em blocos. Porém, antes do mapeamento dos śımbolos nas subportado-

ras, a informação de cada bloco é recombinada de forma linear, processo realizado

pela DFT (do inglês, Discrete Fourier Transform). Desta forma cada subportadora

passa a transportar uma parcela da informação de todos os śımbolos de um mesmo

bloco [15–20]. Dessa forma, o sistema se torna mais resistente ao desvanecimento

seletivo e ao CFO, fenômeno que acontece quando há perda de ortogonalidade entre

as subportadoras.

Os sistemas descritos anteriormente, empregam um método de processamento em

blocos para implementar a transmissão em paralelo. A interferência entre śımbolos

de blocos adjacentes é denominada IBI (do inglês, Inter-Block Interference). Esses

fenômenos, IBI e ISI, dificultam a recuperação da mensagem transmitida, deteri-

orando a performance do sistema. Entretanto, estes sistemas possuem a grande

vantagem da equalização, que pode ser realizada de forma eficiente e simples no

domı́nio da frequência.

FSK é uma técnica de modulação digital que aloca cada śımbolo em uma

frequência diferente dentro da banda de transmissão [21, 22]. A possibilidade de

trabalhar com maior espaçamento entre as portadoras faz com que este sistema seja

mais robusto do que o SC-FDMA e OFDM, principalmente em relação a ISI. Con-

tudo, para se obter um maior espaçamento entre as portadoras o throughput deste

sistema passa a ser consideravelmente menor.

O banco de filtros é um arranjo de filtros utilizado para separar um sinal de
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entrada em várias faixas de frequências, cada uma contendo uma parte da informação

do sinal original, processo este denominado análise. É igualmente desejado que o

projeto desse banco possibilite a reconstrução do sinal original a partir de seus

componentes decompostos, com este intuito emprega-se na recepção outro banco de

filtros, e este segundo processo é denominado śıntese [23, 24].

Os filtros utilizados em sistemas de comunicação podem ser lineares ou não,

fixos ou adaptativos, dependendo da aplicação, podendo ainda ser utilizados filtros

com resposta ao impulso finita, FIR, ou ainda, resposta ao impulso infinita, IIR (do

inglês, Infinite Impulse Response) [25]. Neste trabalho são empregados filtros FIR

em virtude da sua realização simplificada, estabilidade e redução computacional do

processamento dos sinais transmitidos.

Em comunicações, utilizam-se sistemas que podem ser vistos como duais dos

bancos de filtros: os transceptores multicanais ou transmultiplexadores, TMUXs.

Originalmente, o transmultiplexador era utilizado para converter dados multiplexa-

dos em frequência para dados multiplexados no tempo e vice-versa [26]. Na verdade

o TMUX é um sistema onde o sinal de entrada, com energia em diferentes faixas de

frequência, passa por um banco de filtros de śıntese, e no receptor o sinal transmitido

é recuperado por um banco de filtros de análise.

Os diferentes projetos de filtros visam fundamentalmente a reconstrução do si-

nal original. Diferentes técnicas de construção de transmultiplexadores com recons-

trução perfeita podem ser encontradas em [27–30].

3.3 Sistema SC-FDMA de transmissão

Recentemente a opção por sistemas de transmissão SC-FDMA tem sido enfatizada

devido à possibilidade de redução do PAPR (do inglês, Peak-to-average Power Ra-

tio), a simplificação da equalização que pode ser feita no domı́nio da frequência,

FDE (do inglês, Frequency Domain Equalization) [31–33], e também devido à sua

menor sensibilidade ao CFO.

Neste tipo de sistema, com múltiplas portadoras, são selecionadas sub-portadoras

dentro da banda dispońıvel para a transmissão e a informação é distribúıda entre

elas como exemplificado na Figura 3.2, onde Tsymb é o peŕıodo de duração do śımbolo

SC-FDMA e Tg é o peŕıodo de guarda entre blocos adjacentes.

Na modulação SC-FDMA a informação é processada em bloco contendo M

śımbolos, sendo esta a quantidade de subportadoras utilizadas. A informação destes

M śımbolos é recombinada linearmente e em seguida alocada nas subportadoras, de

forma que cada subportadora carrega uma parcela da informação de cada um dos

śımbolos de um mesmo bloco. É importante salientar que todos os blocos transmi-

tidos têm a mesma duração.
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t

f

Tsymb Tg

Śımbolo
SC-FDMA

Tsymb

Figura 3.2: Śımbolos alocados nas subportadoras

Sendo a natureza do canal dispersiva, parte da informação contida em um bloco

pode se misturar com o bloco seguinte, causando o que comumente é denominado

interferência entre blocos, IBI. Visando eliminar a interferência entre blocos adja-

centes, um peŕıodo de guarda é inserido entre eles. Este peŕıodo de guarda pode

ser realizado pela da inserção de um prefixo em cada bloco, sendo sua inserção, no

transmissor, seguida da remoção, no receptor, capazes de cancelar o efeito da IBI.

Duas formas são comumente utilizadas para obtenção do prefixo, sendo elas: CP

(do inglês, Cyclic Prefix ) e ZP (do inglês, Zero Padding), ambas descritas a seguir.

Prefixo Ćıclico

A utilização do prefixo ćıclico consiste em reproduzir os últimos śımbolos de cada

bloco no ińıcio de cada um deles como exemplificado na Figura 3.3, onde sm ∈ C é

a informação contida na m-ésima subportadora.

DADOS

CP

Tg Tsym

s0 s1 s2 sM−1

Figura 3.3: Bloco de sinal transmitido com prefixo ćıclico.

O CP deve ter comprimento maior ou igual ao comprimento da resposta ao

impulso do canal para que seja posśıvel remover a interferência entre blocos na

recepção. É importante salientar que a inserção no transmissor seguida da remoção

no receptor de qualquer prefixo é capaz de remover a interferência entre blocos,

desde que seu comprimento tenha o tamanho adequado.

Uma vez que a resposta ao impulso do canal tem comprimento menor ou igual

ao bloco de sinal transmitido, a inserção do prefixo ćıclico faz com que o canal
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interprete o bloco de sinal como sendo periódico. Desta forma, a convolução linear

pode ser obtida a partir da convolução circular.

Zeros

Uma solução simples e eficiente para para tornar o sistema mais robustos aos zeros

do canal é a utilização do prefixo zero, ZP. O ZP é um prefixo composto de zeros

que, assim como o CP, deve ter o comprimento maior ou igual a resposta ao impulso

do canal, a Figura 3.4 exemplifica um bloco de sinal com prefixo zero.

DADOS

ZP

Tg Tsym

s0 s1 s2 sM−1

Figura 3.4: Bloco de sinal transmitido com prefixo zero.

Uma das suas vantagens é que por ser composto de zeros a potência necessária

para a transmissão do sinal é menor. Por outro lado, o prefixo ZP não deixa a matriz

de canal circulante, sendo necessário um projeto de equalizador mais elaborado do

que no caso anterior.

Dada a análise anterior das formas de composição do peŕıodo de guarda, para os

estudos desenvolvidos neste trabalho optou-se pela utilização do prefixo ćıclico.

3.3.1 Visão geral

As Figuras 3.5 e 3.6 apresentam o diagrama de blocos do transmissor e do receptor

de um sistema SC-FDMA de transmissão, respectivamente. O modelo matemático

desenvolvido está baseado nestes diagramas. É importante salientar que o proces-

samento realizado no sinal, tanto no transmissor quanto no receptor, acontece em

blocos cujo tamanho é definido pela banda dispońıvel para a transmissão e também

pelo espaçamento entre as subportadoras.

MOD FM D F
−1
N

Tcp P/S

x[n] s[n] S[k] X[k] X[n] X̃[n]

Pilot

Figura 3.5: Diagrama de blocos de um transmissor do sistema SC-FDMA.

No transmissor, a mensagem binária é modulada segundo uma técnica digital

(MOD), uma recombinação linear entre os śımbolos de um mesmo bloco é realizada

através de uma Transformada Discreta de Fourier (FM). Zeros são inseridos nas
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S/P Rcp D−1FN F
−1
M

Ỹ [n] Y[n] Y[k] Sr [k]

W

Sw [k] Sw [n] x̂[n]

Figura 3.6: Diagrama de blocos de um receptor do sistema SC-FDMA.

posições relativas às subportadoras não utilizadas (D), este procedimento se faz

necessário quando a banda dispońıvel para a transmissão é compartilhada por mais

de um usuário, ou quando tivermos apenas um usuário e este só utilizar parte das

sub-portadoras. um sinal piloto é adicionado ao sinal para que a estimativa do canal

possa ser realizada no receptor e em seguida uma Transformada Inversa de Fourier

(F−1N ) mapeia os śımbolos nas subportadoras gerando os śımbolos SC-FDMA. O

prefixo ćıclico é adicionado em cada bloco (T CP ) e em seguida o sinal é transmitido

de forma serial (P/S).

No receptor, o prefixo ćıclico do sinal é removido (RCP ), a Transformada Dis-

creta de Fourrier é aplicada (FN) e os zeros das subportadoras não utilizadas são

removidos (D−1). O sinal é então equalizado (W) e a Transformada Inversa de

Fourier é aplicada (F−1M ). Os śımbolos estimados passam então por um decisor.

3.3.2 Modelagem matemática

Seja x [n] um bloco de mensagem contendo t bits:

x [n] =
[
x1 (n) x2 (n) x3 (n) · · · xi (n)

]
. (3.1)

Antes da transmissão os bits são mapeados em śımbolos de uma constelação

complexa segundo uma modulação digital1:

s [n] =
[
s1 (n) s2 (n) s3 (n) ... sMK (n)

]
. (3.2)

A mensagem codificada é então disposta em uma quantidade K de blocos, sendo

que cada um contém M śımbolos de forma a compor uma matriz de dimensões

(M ×K)

S [n] =




s1 (n) sM+1 (n) · · · sM(K−1)+1 (n)

s2 (n) sM+2 (n) · · · sM(K−1)+2 (n)

s3 (n) sM+3 (n) · · · sM(K−1)+3 (n)
...

...
...

...

sM (n) s2M (n) · · · sMK (n)



. (3.3)

1Para o caso da modulação 4-QAM cada śımbolo tem 2 bits, logo MK = i/2,
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O sinal que será alocado nas subportadoras é obtido através de uma combinação

linear dos M śımbolos de um mesmo bloco, de forma que cada śımbolo transformado

carrega uma parcela de informação dos demais śımbolos. Esta combinação é reali-

zada através de uma Transformada Discreta de Fourier 2 (DFT) representada por

FM , sendo FM ∈ CM×M a matriz unitária de Fourier. A representação no domı́nio

da frequência S [k] dos śımbolos transmitidos, S[k] = FMS[n], é dada por:

S [k] =




s1 (k) sM+1 (k) · · · sM(K−1)+1 (k)

s2 (k) sM+2 (k) · · · sM(K−1)+2 (k)

s3 (k) sM+3 (k) · · · sM(K−1)+3 (k)
...

...
...

...

sM (k) s2M (k) · · · sMK (k)



. (3.4)

O sistema SC-FDMA divide a banda dispońıvel para a transmissão em múltiplas

subportadoras paralelas mantendo a ortogonalidade entre elas. Seja Tsymb ∈ R+ o

peŕıodo de cada śımbolo SC-FDMA, e N (par) o número total de subportadoras, na

banda base as frequências das subportadoras são dadas por:

fn =
n

Tsymb
, n ∈ [N/2, · · · , N/2− 1] . (3.5)

Em seguida o sistema mapeia cada uma das M sáıdas da DFT em uma das

N subportadoras ortogonais. O conjunto de subportadoras utilizadas é adjacente,

sendo ainda este conjunto centralizado na banda passante.A Figura 3.7 apresenta

um esquema simplificado que exemplifica o processo de alocação do sinal transmitido

no conjunto de subportadoras utilizadas.

0
...
0
f0
f1
...

fM − 1
0
...
0

...
...

f0 fM−1
f

N Subportadoras

f0 fM−1
f

Figura 3.7: Mapeamento do sinal transmitido nas subportadoras ainda em banda
base.

As subportadoras que serão utilizadas podem ser mapeadas de forma matricial

através de uma matriz D. O mapeamento utilizado neste trabalho é especificado

2Matriz unitária de Fourier: F k,l = 1√
M

e−j
2π
M kl,K [0,M − 1] e l [0,M − 1]
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pela definição da matriz D especificada na Equação 3.6. Desta forma zeros são

adicionados a mensagem nas posições referentes às subportadoras que não serão

utilizadas.

D =




0(N−M2 ×M)

IM

0(N−M2 ×M)


 ∈ RN×M (3.6)

O sinal mapeado pode ser representado por: X [k] = DS [k] sendo que cada

bloco de sinal passa a ter comprimento N e a matriz de sinal X [k] ∈ CN×K , sendo

N > M . Neste caso é exemplificada uma situação em que não são utilizadas todas

as portadoras dispońıveis.

X [k] = DS [k] =




0 0 0 · · · 0
...

...
...

...
...

0 0 0 · · · 0

s1 (k) sM+1 (k) s2M+1 (k) · · · s(K−1)M+1 (k)

s2 (k) sM+2 (k) s2M+2 (k) · · · s(K−1)M+2 (k)
...

...
...

...
...

sM (k) s2M (k) s3M (k) · · · sKM (k)

0 0 0 · · · 0
...

...
...

...
...

0 0 0 · · · 0




(3.7)

Para o caso de um usuário utilizando todas as portadoras na banda dispońıvel,

N = M , a matriz D será substitúıda pela identidade IN×N .

Em seguida uma Transformada Inversa de Fourier, IDFT (do Inglês, Inverse

Discrete Fourier Transform) com N pontos aloca a mensagem nas subportadoras

transformando suas amplitudes em um sinal complexo no domı́nio do tempo, for-

mando assim os śımbolos SC-FDMA.

Seja F−1N a matriz inversa da transformada de Fourier, X [n] = F−1N X [k] é uma

matriz que representa o sinal inversamente transformado.

X [n] =




x1 (n) xN+1 (n) · · · x(K−1)N+1 (n)

x2 (n) xN+2 (n) · · · x(K−1)N+2 (n)

x3 (n) xN+3 (n) · · · x(K−1)N+3 (n)
...

...
...

...

xN (n) x2N (n) · · · xKN (n)




(3.8)

O transmissor realiza ainda uma outra operação de processamento antes da trans-
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missão do sinal, a inserção do prefixo ćıclico. Neste processo um conjunto contendo

as últimas L amostras de cada bloco de sinal são replicadas no ińıcio do respectivo

bloco. Desta forma, após a inserção do prefixo ćıclico, tem-se cada bloco com N +L

śımbolos

X̃ [n] =




xN−L+1 (n) x2N−L+1 (n) · · · xKN−L+1 (n)

xN−L+2 (n) x2N−L+2 (n) · · · xKN−L+2 (n)
...

...
...

...

xN (n) x2N (n) · · · x(K−1)N (n)

x1 (n) xN+1 (n) · · · x(K−1)N+1 (n)
...

...
...

...

xN (n) x2N (n) · · · xKN (n)




(3.9)

É posśıvel modelar de forma matricial a inserção do prefixo ćıclico

X̃ [n] = T CPX [n] (3.10)

Sendo TCP ∈ R(N+L)×N a matriz responsável pela inserção do prefixo definida

como:

T CP =

[
0L×(N−L) IL

IN

]
(3.11)

O prefixo ćıclico proporciona um tempo de guarda entre a transmissão de blocos

consecutivos. Além disso, se o comprimento do prefixo for suficientemente grande

(maior ou igual ao comprimento da memoria do canal, Lc−1) o efeito da interferência

entre os blocos transmitidos (IBI) será anulado.

Antes de ser transmitido, o sinal é novamente convertido para o formato serial.

A mensagem é então transmitida através de um canal de comprimento Lc, sendo

sua resposta ao impulso definida como:

h [n] =
[
h1 (n) h2 (n) h3 (n) · · · hLc (n)

]T
∈ RLc . (3.12)

Para o desenvolvimento deste trabalho o canal foi considerado invariante durante

o tempo de transmissão da mensagem, sendo ainda ruidoso, com rúıdo adicional

branco gaussiano.

É posśıvel perceber que, durante o processo de convolução, os primeiros Lc

śımbolos de cada bloco sofrem interferência dos śımbolos do bloco anterior. Desta

forma, é posśıvel representar o canal no formato matricial como uma porção res-

ponsável pela interferência entre blocos - IBI, HIBI ∈ C(N+Lc)×(N+Lc), sendo esta

matriz Toeplitz triangular superior; e uma outra porção, responsável pela inter-
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ferência entre śımbolos - ISI (do inglês, HISI ∈ C(N+Lc)×(N+Lc), sendo esta outra

matriz Toeplitz triangular inferior, definidas como:

HIBI =




0 · · · hLc (n) · · · · · · h1 (n)

0 · · · · · · hLc (n) · · · h2 (n)
...

...
...

. . .
...

0 · · · ...
... · · · hLc (n)

...
...

...
. . .

...

0 · · · 0 0 · · · 0




, (3.13)

HISI =




h0 (n) 0 0 · · · 0

h1 (n) h0 (n) 0 · · · 0
...

...
...

...
...

hLc (n) hLc−1 (n)
. . . . . . 0

0 hLc (n) · · · · · · 0
... · · · · · · · · · 0

0 · · · hLc (n) · · · h0 (n)




. (3.14)

Seja o canal representado pela soma das matrizes responsáveis pelas inter-

ferências entre śımbolos e entre blocos H = HISI + HIBI o sinal recebido já no

formato paralelo pode ser modelado pela equação:

Ỹ [n] = HX̃ [n] + V [n] , (3.15)

onde V [n] representa o rúıdo branco gaussiano.

A conversão do sinal recebido para o formato paralelo permite que no receptor,

assim como no transmissor, o processamento do sinal aconteça em blocos. Em

seguida o prefixo ćıclico de cada bloco é removido. A remoção pode ser mapeada de

forma matricial através da equação:

Y [n] = RCP Ỹ [n] (3.16)

= RCPHX̃ [n] + RCPV [n] (3.17)

= RCPHT CPX [n] + RCPV [n] . (3.18)

Sendo RCP ∈ RN×(N+L) a matriz que anula o efeito das L primeiras linhas de

HIBI ,HISI e V [n]:

RCP =
[

0N×L IN

]
. (3.19)
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É posśıvel observar que, desde que o comprimento do prefixo ćıclico seja maior

ou igual ao comprimento da memória do canal (Lc − 1), sua remoção faz com que a

interferência entre os blocos adjacentes seja anulada, restando apenas a interferência

entre śımbolos.

Alem disto, a inserção e remoção do prefixo faz com que a matriz de convolução

equivalente do canal seja circulante:

C = RCPHISIT CP (3.20)

Sendo C ∈ CN×N tal que:

C =




h0 (n) 0 · · · hLc (n) · · · h2 (n) h1 (n)

h1 (n) h0 (n) · · · 0 hLc (n) · · · h2 (n)
...

...
. . . . . . . . . · · · ...

hLc (n) hLc−1 (n) · · · · · · · · · · · · ...

0 hLc (n) · · · · · · · · · · · · ...
...

...
. . . . . . . . . · · · ...

0 · · · hLc (n) · · · · · · · · · h0 (n)




. (3.21)

Sendo assim, a Equação (3.18) pode ser reescrita da forma:

Y [n] = CX [n] + RCPV [n] , (3.22)

Após a remoção do prefixo ćıclico os śımbolos recebidos são convertidos para o

domı́nio da frequência através de uma transformada de Fourier. Seja FN ∈ CN×N a

matriz unitária de Fourier, a transformada é aplicada independentemente em cada

um dos blocos, sendo Y [k] ∈ CN×K a representação do sinal recebido no domı́nio

transformado.

Y [k] = FNY [n] (3.23)

= FNCX [n] + RCPV [n] (3.24)

= FNCF−1N X [k] + RCPV [n] . (3.25)

Sendo a matriz C circulante, a transformação para o domı́nio da frequência no

receptor associada à sua inversa aplicada no transmissor FNCF−1N resulta em uma

matriz equivalente de canal diagonal [34] definida por:

Λ = FNCF−1N ∈ CN×N , (3.26)

30



composta pela resposta ao impulso do canal no domı́nio transformado.

Λ =




λ1 (k) 0 0 · · · · · · 0

0 λ2 (k) 0 · · · · · · 0

0 0 λ3 (k) · · · · · · 0
...

...
...

. . . · · · 0

0 0 0 · · · · · · λN (k)



. (3.27)

O processamento do sinal realizado no transmissor e no receptor resulta na eli-

minação da interferência entre blocos e em uma matriz de canal equivalente diagonal,

de forma que a equalização se torna simplificada.

Substituindo a Equação (3.26) na Equação (3.25) obtém-se:

Y [k] = ΛX [k] + RCPV [n] (3.28)

Após a retirada das subportadoras o mapeamento realizado na mensagem antes

da transmissão através da da matriz D é desfeito pela matriz D−1.

Sr [k] = D−1Y [k] ∈ CM×K (3.29)

Seja W ∈ CM×M uma matriz composta pelos coeficientes do equalizador no

domı́nio da frequência, definida detalhadamente mais a frente, os śımbolos recebidos

são equalizados de forma a compensar os efeitos do canal.

Sw [k] = WSr [k] . (3.30)

Após a equalização o sinal é novamente trazido para o domı́nio do tempo através

de uma da transformada inversa de Fourier aplicada independentemente em cada

bloco de mensagem. Sendo F−1M ∈ CM×M a matriz da transformada inversa contendo

M pontos o sinal resultante pode ser expresso da seguinte forma:

Sw [n] = F−1M Sw [k] . (3.31)

Já no domı́nio do tempo, o mapeamento da mensagem em śımbolos de uma

constelação complexa é desfeito através de um decisor, e os śımbolos da mensagem

transmitida são estimados .

3.4 Sistema OFDM de transmissão

Sistemas que utilizam múltiplas portadoras e empregam a modulação OFDM vem

sendo bastante estudados para transmissões no ambiente subaquático como alter-

nativa ao método de monoportadora. Seus principais atrativos são o aumento na
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taxa de transmissão e a simplificação dos algoŕıtimos utilizados para estimativa de

canal e detecção de dados. Além disto a equalização pode ser realizada no domı́nio

da frequência, FDE, eliminado assim a necessidade de filtros equalizadores longos

no domı́nio do tempo para combater a posśıvel interferência entre os śımbolos.

Na modulação OFDM a banda dispońıvel para a transmissão é dividida em

sub-bandas ou subportadoras, sendo elas adjacentes e espaçadas, e cada śımbolo é

alocado em uma subportadora como exemplificado na Figura 3.8.

Tsymb Tg Tsymb
t

f

f0
f1

f2

f3

fM−1

Śımbolo
OFDM

Figura 3.8: Śımbolos alocados nas subportadoras

Neste caso a banda é subdividida em M subportadoras, ou seja, um bloco con-

tendo M śımbolos alocados nas subportadoras compõe o śımbolo OFDM, cuja trans-

missão ocorre em Tsymb ms.

Devido à natureza dispersiva do canal, é esperado que haja interferência entre

os śımbolos ISI transmitidos de forma serial, entretanto, desde que o sistema seja

projetado de forma adequada, subportadoras ortogonais entre si, a ISI pode ser

completamente eliminada na recepção.

Para eliminar a interferência entre blocos adjacentes um peŕıodo de guarda Tg é

inserido entre blocos consecutivos. Este peŕıodo de guarda pode ser obtido de duas

formas diferentes: um deles é adicionando zeros no final de cada bloco OFDM, e o

outro é inserindo um prefixo ćıclico no ińıcio de cada bloco OFDM, ambos detalhados

na Seção 3.3.

3.4.1 Visão geral

As Figuras 3.9 e 3.10 apresentam os diagramas de blocos do transmissor e do receptor

de um sistema OFDM de transmissão, respectivamente. O modelo matemático

desenvolvido está baseado nestes diagramas. Assim como no caso do sistema SC-
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FDMA, também é importante salientar que o processamento realizado no sinal, tanto

no transmissor quanto no receptor acontece em blocos cujo tamanho é definido pela

banda dispońıvel para a transmissão.

MOD D F
−1
N

Tcp P/S

x[k] S[k] Sd[k] X[n] X̃[n]

Pilot

Figura 3.9: Diagrama de blocos de um transmissor do sistema OFDM.

S/P Rcp D−1FN

Ỹ [n] Y[n] Y[k] Sr [k]

W

Sw [k] x̂[k]

Figura 3.10: Diagrama de blocos de um receptor do sistema OFDM.

No transmissor, a mensagem binária é modulada segundo uma técnica digital

(MOD). Zeros são inseridos nas posições da mensagem correspondentes às subpor-

tadoras que não serão utilizadas (D) e, em seguida, uma Transformada Inversa de

Fourier (F−1N ) é utilizada para mapear a mensagem nas subportadoras e assim gerar

os śımbolos OFDM. Um bloco de śımbolos piloto é adicionado ao sinal para que a

estimativa do canal possa ser realizada no receptor. O prefixo ćıclico é adicionado

em cada bloco (T CP ) e em seguida o sinal é transmitido de forma serial (P/S).

No receptor, o sinal é disposto em blocos (S/P), o prefixo ćıclico é removido

(RCP ), a Transformada Discreta de Fourrier é aplicada (FN) e os zeros corres-

pondentes as subportadoras não utilizadas são removidos (D−1). O sinal é então

equalizado (W). Os śımbolos estimados passam então por um decisor.

3.4.2 Modelagem matemática

Seja x [n] um bloco de uma mensagem binária contendo t bits:

x [n] =
[
x1 (n) x2 (n) x3 (n) · · · xt (n)

]
. (3.32)

Antes de serem transmitidos os bits são mapeados em śımbolos de uma cons-

telação complexa segundo uma modulação digital:

s [k] =
[
s1 (k) s2 (k) s3 (k) ... sMK (k)

]
. (3.33)
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A mensagem codificada é então disposta em uma quantidade K de blocos, sendo

que cada um contem M śımbolos de forma a compor uma matriz de dimensões

(M ×K):

S [k] =




s1 (k) sM+1 (k) · · · sM(K−1)+1 (k)

s2 (k) sM+2 (k) · · · sM(K−1)+2 (k)

s3 (k) sM+3 (k) · · · sM(K−1)+3 (k)
...

...
...

...

sM (k) s2M (k) · · · sMK (k)



. (3.34)

O sistema OFDM, assim como o SC-FDMA, também divide a banda dispońıvel

para a transmissão em múltiplas subportadoras paralelas, mantendo a ortogonali-

dade entre elas, e então mapeia cada uma das M sáıdas do modulador digital em

uma das N subportadoras ortogonais dispońıveis.

O conjunto de subportadoras utilizado também é adjacente, (como observado na

Figura 3.7) e centralizado na banda.

Zeros são adicionados a mensagem nas posições referentes às subportadoras que

não serão utilizadas através da matriz D, definida na Equação 3.6.

O sinal mapeado pode ser representado por Sd [n] = DS [k] sendo que cada bloco

de sinal passa a ter comprimento N e a matriz de sinal Sd [k] ∈ CN×K , N > M .

Em seguida uma Transformada Inversa de Fourier (IDFT) com N pontos aloca a

mensagem nas subportadoras transformando suas amplitudes em um sinal complexo

no domı́nio do tempo, gerando assim os śımbolos OFDM.

Seja F−1N a matriz inversa da transformada de Fourier, X [n] = F−1N Sd [k] é uma

matriz que representa o sinal transformado.

O transmissor realiza ainda uma outra operação de processamento antes da trans-

missão do sinal, a inserção do prefixo ćıclico, este processo pode ser modelado de

forma matricial como:

X̃ [n] = T CPX [n] , (3.35)

sendo TCP ∈ R(N+L)×N a matriz responsável pela inserção do prefixo definida pela

Equação 3.11.

Antes de ser transmitido o sinal é novamente convertido para o formato serial.

A mensagem é então transmitida através de um canal ruidoso e invariante no

tempo, cuja resposta ao impulso de comprimento Lc é definida pela Equação 3.12.

Seja o canal representado pela soma das matrizes responsáveis pelas inter-

ferências entre śımbolos e entre blocos H = HISI + HIBI o sinal recebido pode

ser modelado pela equação:

34



Ỹ [n] = HX̃ [n] + V [n] , (3.36)

onde V [n] representa o rúıdo branco gaussiano.

Logo após a recepção o sinal é convertido novamente para o formato paralelo para

que o processamento no receptor também seja realizado em blocos. Em seguida o

prefixo ćıclico de cada bloco é removido. A remoção pode ser mapeada de forma

matricial através da equação:

Y [n] = RCP Ỹ [n] (3.37)

= RCPHX̃ [n] + RCPV [n] (3.38)

= RCPHT CPX [n] + RCPV [n] , (3.39)

sendo RCP ∈ RN×(N+L) a matriz que remove os primeiros L śımbolos de cada bloco,

definida pela Equação 3.19.

Assim como no caso da transmissão SC-FDMA, é posśıvel observar que, desde

que o comprimento do prefixo ćıclico seja maior ou igual ao comprimento da memória

do canal (Lc − 1), sua remoção faz com que a interferência entre os blocos adjacentes

seja anulada, restando apenas a interferência entre śımbolos. A matriz de convolução

equivalente de canal se torna circulante, sendo C ∈ CN×N tal que:

C = RCPHISIT CP . (3.40)

Sendo assim, a Equação (3.39) pode ser reescrita da forma:

Y [n] = CX [n] + RCPV [n] . (3.41)

Após a remoção do prefixo ćıclico, os śımbolos recebidos são convertidos para o

domı́nio da frequência através de DFT. Seja FN ∈ CN×N a matriz unitária corres-

pondente à DFT, a transformada é aplicada independentemente em cada um dos

blocos, sendo Y [k] a representação do sinal no domı́nio transformado ∈ CN×K .

Y [k] = FNY [n] (3.42)

= FNCX [n] + RCPV [n] (3.43)

= FNCF−1N Sd [k] + RCPV [n] . (3.44)

Novamente, sendo a matriz C circulante, a transformação para o domı́nio da

frequência no receptor associada à sua inversa aplicada no transmissor FNCF−1N
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resulta em uma matriz equivalente de canal diagonal [34] definida por:

Λ = FNCF−1N ∈ CN×N , (3.45)

composta pela sequência que forma a matriz C no domı́nio transformado.

Substituindo a equação (3.45) na equação (3.44) obtém-se:

Y [k] = ΛSd [k] + RCPV [k] . (3.46)

Após a retirada das subportadoras, o mapeamento realizado na mensagem antes

de ser transmitida através da matriz D é desfeito pela matriz D−1.

Sr [k] = D−1Y [k] ∈ CM×K . (3.47)

Seja W ∈ CM×M uma matriz composta pelos coeficientes do equalizador no

domı́nio da frequência, definida detalhadamente mais a frente, os śımbolos recebidos

são equalizados de forma a compensar os efeitos do canal.

Sw [k] = WSr [k] . (3.48)

Após a equalização, o sinal recebido passa por um decisor que estima os śımbolos

que foram transmitidos.

3.5 Sistema FSK de transmissão

FSK é uma modulação digital em frequência, segundo a qual a informação digital

é transmitida através de alterações discretas na frequência da portadora. Uma das

possibilidades de utilização da modulação FSK emprega 4 portadoras, cada uma

transporta a informação de um śımbolo como exemplificado na Figura 3.11. Neste

exemplo cada 2 bits compõe um śımbolo, sendo portanto necessárias 4 portadoras

para sua transmissão. É posśıvel observar a conversão deste śımbolo para o for-

mato decimal, sendo cada um modulado de acordo com a frequência espećıfica da

portadora designada para este śımbolo.

Neste exemplo, cada śımbolo, composto por 2 bits, tem a mesma duração 25.6 ms

e é transmitido em uma portadora espećıfica, sendo elas igualmente espaçadas de

acordo com a banda dispońıvel para a transmissão.

Apesar da baixa sensibilidade aos erros de portadora associados ao maior

espaçamento entre elas, a transmissão utilizado este tipo de modulação tem a des-

vantagem da baixa taxa de transmissão, uma vez que cada portadora mapeia apenas

um śımbolo.
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Figura 3.11: Exemplo de modulação FSK com 4 portadoras.

No receptor a distribuição da energia em torno da banda de transmissão é avali-

ada, e de acordo com o posicionamento do pico de energia o śımbolo transmitido é

estimado.

3.5.1 Visão geral

As Figuras 3.12 e 3.13 apresentam os diagramas de blocos do transmissor e do

receptor de um sistema FSK de transmissão, respectivamente. O modelo matemático

desenvolvido está baseado nestes diagramas. Assim como no caso do sistema SC-

FDMA e OFDM, também é importante salientar que o processamento realizado no

sinal, no receptor, acontece em blocos cujo tamanho é definido pela banda dispońıvel

para a transmissão, e pelo espaçamento entre as portadoras utilizadas.

No transmissor, a mensagem é modulada segundo uma técnica digital FSK, nesta

técnica cada śımbolo é mapeado em uma das portadoras. Em seguida, a mensagem

é convertida para o formato paralelo (S/P) compondo blocos. O primeiro bloco da

mensagem transmitida contém śımbolos piloto, este bloco é adicionado ao sinal para

que a estimativa do canal possa ser realizada no receptor. Em seguida, o tempo de
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x[n] s[n] S[n] S̃[n]
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Figura 3.12: Diagrama de blocos de um transmissor do sistema FSK.

S/P Rz

Ỹ[n] Y[n] y[n] x̂[n]

P/S

Figura 3.13: Diagrama de blocos de um receptor do sistema FSK.

guarda é adicionado entre blocos consecutivos através da inserção de zeros no inicio

de cada bloco (T z). O sinal é então transmitido de forma serial (P/S).

No receptor, o sinal é novamente disposto em blocos (S/P) e o tempo de guarda

é removido (Rz). Os śımbolos, já no formato serial (P/S), são estimados.

3.5.2 Modelagem matemática

Seja x [n] um bloco de uma mensagem binária contendo i bits:

x [n] =
[
x1 (n) x2 (n) x3 (n) · · · xi (n)

]
. (3.49)

Antes de serem transmitidos os bits são mapeados em śımbolos de uma cons-

telação complexa segundo uma modulação digital 1:

s [n] =
[
s1 (n) s2 (n) s3 (n) ... sMK (n)

]
. (3.50)

Sendo o sinal da portadora dado por:

xc (t) = A cos (2πfct) , (3.51)

o sinal modulado pode ser escrito da seguinte forma:

xM (t) = A cos (2π (fc + fd) t) , para 0 < t < Tsymb, (3.52)

sendo fd o desvio de frequência. Para o caso de M = 4, para o śımbolo 00, fd =

−2∆f , para o śımbolo 01, fd = −∆f , para 11, fd = ∆f , e para 10, fd = 2∆f .

A mensagem codificada é então disposta em uma quantidade K de blocos, sendo

que cada um contem M śımbolos, cada śımbolo alocado em uma das M portadoras,

1Para o caso em que a modulação FSK utilizar 4 portadoras os śımbolos mapeados são formados
por 2 bits, logo MK = i/2
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de forma a compor uma matriz de dimensões (M ×K):

S [n] =




s1 (n) sM+1 (n) · · · sM(K−1)+1 (n)

s2 (n) sM+2 (n) · · · sM(K−1)+2 (n)

s3 (n) sM+3 (n) · · · sM(K−1)+3 (n)
...

...
...

...

sM (n) s2M (n) · · · sMK (n)



. (3.53)

Em seguida o prefixo após a conversão para o formato serial o sinal é transmitido.

Na recepção o sinal, no formato paralelo, tem o prefixo removido e é nova-

mente convertido para o formato serial. No receptor os śımbolos transmitidos são

estimados. A estimativa dos śımbolos é realizada através da energia do śımbolo

transmitido. O posicionamento, no domı́nio da frequência, onde ocorre o pico da

energia do sinal recebido indica qual o śımbolo transmitido.
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Caṕıtulo 4

Equalização

4.1 Introdução

Conforme descrito no Caṕıtulo 2 a transmissão de um sinal acústico no ambiente

subaquático está sujeita a uma série de intempéries relacionadas às condições do

meio dispersivo. Esta caracteŕıstica implica em um modelo de canal altamente

seletivo na frequência, o que impõe desafios na elaboração do projeto do receptor.

A forma usual de combater a seletividade do canal é utilização de um processo de

filtragem do sinal recebido capaz de aprimorar as componentes das frequências que

foram mais fortemente atenuadas. Esta filtragem é realizada pelo equalizador.

A equalização é um processo de filtragem do sinal recebido cujo objetivo é inver-

ter os efeitos causados pelo canal no sinal transmitido. Em comunicações digitais a

proposta do equalizador é reduzir a interferência entre śımbolos (ISI). Existem di-

ferentes formas de implementação de equalizadores, uma das técnicas mais comuns

usadas para combater esta interferência é a equalização linear. O equalizador ZF

(do inglês, Zero Forcing) é um exemplo de equalizador linear. Trata-se de um fil-

tro que reproduz, aproximadamente, o inverso da resposta do canal. Alguns tipos

de equalizadores necessitam de uma estimativa do canal, a qual pode ser feita no

domı́nio do tempo ou da frequência.

Foi observado que, nos sistemas SC-FDMA e OFDM descritos anteriormente,

devido ao processamento realizado no transmissor e no receptor (inserção seguida da

remoção do prefixo e aplicação da DFT seguida pela IDFT), a equalização realizada

no domı́nio da frequência, FDE, torna-se bem simples, contando com a multiplicação

apenas por um fator. Este processo é identificado pela composição da matriz do

equalizador, com formato diagonal.

Neste caṕıtulo são apresentadas diferentes formas de estimar o canal na Seção

4.2. Dois posśıveis projetos de equalizadores lineares sendo eles: MMSE (do inglês,

Minimum Mean Square Error) e ZF são apresentados na Seção 4.3.

40



4.2 Estimativa do canal

A deterioração do sinal recebido muitas vezes impossibilita a recuperação da in-

formação transmitida. Desta forma, para recuperar a informação é necessário com-

pensar os efeitos do canal, sendo o processo de equalização utilizado para tanto.

O projeto de equalizador ZF utiliza uma estimativa do canal para compensar seus

efeitos, enquanto o equalizador MMSE compensa os efeitos do canal sem estimá-lo.

Devido principalmente às constantes alterações do meio, não é posśıvel o pleno co-

nhecimento do canal, de forma que o usual é a utilização de sua estimativa. O canal

pode ser estimado de diferentes maneiras, a seguir são apresentadas duas delas.

4.2.1 Estimativa do canal no domı́nio do tempo

Seja sp[n] uma sequência conhecida de śımbolos complexos oriundos de uma cons-

telação conhecida com distribuição uniforme obtidos de forma aleatória. Esta

sequência de śımbolos, denominados pilotos, é o primeiro bloco de sinal que será

transmitido, sendo os demais blocos de dados. Esta sequência será utilizada no

receptor para obter uma estimativa do canal e possibilitar a elaboração de um equa-

lizador capaz de compensar os efeitos causados pelo canal na mensagem transmitida.

Para que a estimativa do canal seja realizada no domı́nio do tempo uma sequência

de N śımbolos sp[n] ∈ CN compõe um bloco de sinal piloto que é adicionado ao

sinal que será transmitido antes da inserção do prefixo ćıclico. Desta forma, antes

de ser transmitido o piloto também é acrescido de um prefixo ćıclico de comprimento

L = Lc, modelado pela matriz T CP definida pela Equação 3.11. Este prefixo permite

a eliminação da interferência entre o bloco de sinal piloto e os blocos de dados:

s̃p[n] = T CPsp[n]. (4.1)

Os śımbolos pilotos são obtidos de forma aleatória, sendo assim a sequência

piloto é descorrelacionada. A Figura 4.1 exemplifica a função de autocorrelação de

um bloco de sinal piloto com N = 256 śımbolos.

A sequência de sinal piloto ỹp [n] que chega no receptor é uma versão do sinal

transmitido s̃p[n] alterado pela ação do canal. Esta alteração pode ser modelada

como uma convolução discreta entre o sinal transmitido s̃p[n] e a resposta ao impulso

do canal h [n] definida na Equação (3.12) acrescida de um rúıdo:

ỹp [n] = s̃p[n] ? h [n] + v [n] . (4.2)

A convolução discreta por sua vez pode ser representada de forma matricial

através da equação:
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Figura 4.1: Função de autocorrelação de uma sequência de sinal piloto contendo 256
śımbolos.

ỹp [n] = Sp[n]h [n] + v [n] (4.3)

sendo v [n] o rúıdo adicionado e Sp[n] ∈ C(N+L)×Lc a matriz de convolução de s̃p[n]

definida por:

Sp[n] =




s̃p1 (n) 0 0 · · · 0

s̃p2 (n) s̃p1 (n) 0 · · · 0
...

...
. . . . . .

...

s̃pL (n) s̃p(L−1)
(n) · · · · · · s̃p1 (n)

s̃p(L+1)
(n) s̃pL (n) s̃p(L−1)

(n) · · · s̃p2 (n)
...

...
. . . . . .

...

s̃p(N+L)
(n) s̃p(N+L−1)

(n) · · · · · · s̃p(N+1)
(n)




. (4.4)

Com a remoção do prefixo ćıclico, representada pela matriz RCP definida na

Equação (3.19), os primeiros L śımbolos do sinal recebido são descartados

yp [n] = RCP ỹp [n]

= RCPSp [n]h [n] + RCPv [n] . (4.5)
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Seja S
′
p[n] = RCPSp[n], a matriz de convolução de s̃p[n] já com o prefixo ćıclico

removido, yp [n] ∈ CN pode ainda ser representado como:

yp [n] = S
′
p[n]h [n] + RCPv [n] , (4.6)

sendo:

S
′
p[n] =




s̃p(L+1)
(n) s̃pL (n) · · · · · · s̃p1 (n)

s̃p(L+2)
(n) s̃p(L+1)

(n) s̃p(L−1)
(n) · · · s̃p2 (n)

...
...

. . . . . .
...

s̃p(N+L)
(n) x̃sp(N+L−1)

(n) · · · · · · s̃p(N+1)
(n)



∈ CN×Lc .

(4.7)

Desta forma é posśıvel obter a resposta do canal ao impulso através do método

LS (do inglês, Least Squares) de forma que:

yp [n] = S
′
p[n]h [n] + v [n]

S
′
p[n]h [n] = yp [n]− v [n]

S
′H
p [n]S

′
p[n]h [n] = S

′H
p [n]

(
yp [n]− v [n]

)

h [n] =
(
S
′H
p [n]S

′
p[n]
)−1

S
′H
p [n]

(
yp [n]− v [n]

)
. (4.8)

Observa-se a partir da Equação 4.8 que para a obtenção da matriz de canal seria

necessário o conhecimento do rúıdo adicionado. Não sendo posśıvel a eliminação

do rúıdo na recepção, o que obtemos neste processo passa a ser uma estimativa

ĥ [n] ∈ RLc da resposta do canal ao impulso definida como:

ĥ [n] =
(
S
′H
p [n]S

′
p[n]
)−1

S
′H
p [n]yp [n] . (4.9)

4.2.2 Estimativa do canal no domı́nio da frequência

Para que a estimativa da resposta ao impulso do canal seja realizada no domı́nio

da frequência uma sequência de N śımbolos pilotos xp ∈ CN oriundos de uma

constelação QAM, obtidos de forma aleatória, compõe o primeiro bloco de sinal e é

adicionada ao sinal que será transmitido antes do mapeamento nas subportadoras.

Em seguida o mapeamento é realizado através da IDFT (F−1N ).

xp = F−1N xp. (4.10)

Após o mapeamento nas subportadoras um prefixo ćıclico de comprimento L,
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sendo L maior ou igual ao comprimento da resposta ao impulso do canal (Lc), é

inserido no sinal piloto. Sendo T CP a matriz que insere o prefixo ćıclico definida na

equação 3.11 tem-se:

x̃p = T CPxp. (4.11)

O sinal piloto modificado pelo canal ỹp [n] pode ser modelado através de uma

convolução discreta entre o sinal transmitido x̃p, e a resposta ao impulso do canal

h [n] definida na Equação (3.12) adicionada de um rúıdo branco gaussiano:

ỹp [n] = x̃p ? h [n] + v [n] . (4.12)

Após a recepção os primeiros L śımbolos do sinal piloto referentes ao prefixo

ćıclico são removidos, Esta remoção é modelada pela matriz RCP , definida pela

Equação 3.19. Em seguida a transformada de Fourier é aplicada ao sinal, sendo FN

a matriz unitária da transformada de Fourier com N pontos definidas anteriormente,

desta forma os śımbolos da sequência de sinal piloto recebidos yp [n] são levados para

o domı́nio da frequência:

yp [n] =RCP ỹp [n] (4.13)

yp [k] =FNRCP ỹp [n] . (4.14)

No domı́nio da frequência, a convolução entre a sequência de sinal piloto e a

resposta ao impulso do canal pode ser modelada como uma multiplicação simples

entre a transformada da sequência de sinal piloto transmitido (com N pontos) e a

transformada da resposta ao impulso do canal.

yp [k] =FN (RCP (x̃p ∗ h [n]) + v [n])

=FNRCP x̃p · FNh [n] + v [k] . (4.15)

Seja Xp [k] ∈ CN×N uma matriz diagonal composta pelos elementos de xp no

domı́nio transformado:

Xp [k] =




xp1 (k) 0 0 · · · · · · 0

0 xp2 (k) 0 · · · · · · 0

0 0 xp3 (k) · · · · · · 0
...

...
...

. . . · · · 0

0 0 0 · · · · · · xpN (k)



, (4.16)
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é posśıvel descrever de forma matricial a convolução no domı́nio da frequência entre

o sinal transmitido xp e a resposta ao impulso do canal h (n).

yp [k] = Xp [k] · h [k] + v [k] . (4.17)

Através de uma inversa simples é posśıvel obter a resposta ao impulso do canal

no domı́nio da frequência:

yp [k] =Xp [k] · h [k] + v [k]

yp [k]− v [k] =Xp [k] · h [k]

X−1
p [k] ·

(
yp [k]− v [k]

)
=X−1

p [k]Xp [k] · h [k]

h [k] =X−1
p [k] ·

(
yp [k]− v [k]

)
. (4.18)

Assim como no caso da estimativa de canal no domı́nio do tempo, para obter

a transformada da resposta ao impulso do canal no domı́nio da frequência seria

necessário ter o conhecimento do rúıdo adicionado. Uma vez que não se tem esta

informação, a resposta em frequência obtida é uma aproximação da resposta em

frequência do canal h [k] ∈ CN tal que:

ĥ [k] = X−1
p [k] · yp [k] . (4.19)

4.3 Equalizadores

4.3.1 MMSE

Para minimizar os efeitos da interferência entre śımbolos e os efeitos do rúıdo aditivo

os coeficientes do equalizador podem ser obtidos utilizando a técnica MMSE.

No projeto de equalização MMSE queremos minimizar o valor esperado do erro

médio quadrático [35, 36] definido por:

ε = E
{
‖x [n]− x̂ [n]‖22

}
(4.20)

Sendo x [n] o sinal transmitido e x̂ [n] o sinal estimado no receptor, é posśıvel

definir o erro médio quadrático:
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ε =E
{
‖x [n]− x̂ [n]‖22

}

=E
{

(x [n]− x̂ [n])H (x [n]− x̂ [n])
}

=x2 [n]− 2 · E
{
x [n] · x̂H [n]

}
+ E

{
x̂H [n] · x̂ [n]

}

=x2 [n]− 2E
{
x [n] ·WHyH [n]

}
+ 2E

{
WHyH [n] · y [n]W

}
. (4.21)

A solução linear ótima é tal que:

W = arg min
W
{ε}. (4.22)

Para encontrar o ponto de mı́nimo desta função, vamos igualar sua derivada a

zero. Resolvendo ∂ε
∂WH = 0 :

−2E
{
x [n] · yH [n]

}
+ 2E

{
yH [n] · y [n]

}
W =0. (4.23)

Seja Rxy = E
{
x [n]yH [n]

}
a matriz de correlação entre x [n] e y [n], e Ryy =

E
{
y [n]yH [n]

}
a matriz de autocorrelação de y [n] tem-se:

−2Rxy + 2RyyW = 0,

W = R−1yyRxy. (4.24)

Seja ainda:

Ryy =E
{
y [n]yH [n]

}

=E
{
Ĥx [n]xH [n] Ĥ

H
+ v (n)vT (n)

}

=ĤE
{
x [n]xH [n]

}
Ĥ
H

+ σ2
nI

=ĤRxxĤ
T

+ σ2
nI, (4.25)

e Rxy = ĤRxx, é posśıvel definir a matriz de coeficientes do equalizador como:

W =
(
ĤRxxĤ

T
+ σ2

nI
)−1

ĤRxx (4.26)

Como os śımbolos que compõe o bloco do sinal piloto foram gerados de forma

aleatória eles são descorrelacionados entre si. Sendo assim, a matriz de correlação
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Rxx pode ser definida como:

Rxx = σ2
xI. (4.27)

Substituindo a Equação 4.27 na Equação 4.26 temos [35, 36]:

W =

(
ĤĤ

T
+

1

SNR
I

)−1
Ĥ . (4.28)

Na Equação 4.28 Ĥ é a matriz de canal estimado no domı́nio da frequência que,

conforme visto anteriormente é diagonal. Então, o processo de equalização FDE

envolve somente produtos entre termos escalares (um único coeficiente para cada

śımbolo do bloco).

Nota-se ainda que, para uma SNR (do inglês, Signal-to-Noise Ratio) relativa-

mente elevada, o equalizador MMSE tem comportamento semelhante ao equalizador

ZF.

4.3.2 ZF

A forma mais intuitiva de equalizar o sinal é inverter todas as distorções causadas

pelo canal, este tipo de equalizador é comumente conhecido como Zero Forcing. No

método ZF a equalização também é linear, a estimativa do canal é utilizada para

projetar o equalizador. Neste caso aplica-se a inversa da resposta em frequência do

canal sem que haja preocupação com os efeitos do rúıdo.

Esta nomenclatura está associada ao fato de ser posśıvel reduzir a zero a inter-

ferência entre śımbolos na ausência de rúıdo. Esta caracteŕıstica é bastante útil em

ocasiões em que a interferência entre śımbolos é predominante em relação aos efeitos

do rúıdo.

Seja ĥ (k) um vetor contendo os elementos de um canal estimados no domı́nio

da frequência. O equalizador ZF pode ser descrito de forma simplificada como a

inversa de uma matriz diagonal composta pelos elementos de ĥ (k) [35]:

W = diag{ĥ (k)}−1 (4.29)

=
(
ĤĤ

T
)−1

Ĥ . (4.30)

Durante a transmissão algumas frequências podem ter uma atenuação bastante

significativa em relação as demais. Neste caso, para compensar os efeitos do canal

o ganho do equalizador deve ser elevado, e como consequência, a potência do rúıdo

também é amplificada, prejudicando a relação entre a potência do sinal e do rúıdo.

Outro ponto relevante são os zeros do canal, quando o sinal é completamente

atenuado em uma determinada frequência não é posśıvel a reversão dos efeitos do
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canal naquela frequência espećıfica.
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Caṕıtulo 5

Transmultiplexadores

5.1 Introdução

O constante desenvolvimento das técnicas de processamento de sinais aplicado às

telecomunicações tem favorecido o estudo e implementação de novos sistemas que

atendem à crescente demanda por taxas de transmissão cada vez maiores. Imerso

neste contexto também se encontra a comunicação no meio subaquático sendo, assim

como em outros meios, os recursos de processamento um forte aliado no desenvolvi-

mento dos sistemas de comunicação. Ainda sob esta perspectiva, as operações t́ıpicas

de filtragem digital possuem fundamental importância para processar sinais de um

ou de vários usuários que compartilham um mesmo meio, de forma a possibilitar a

recuperação da informação de forma confiável no receptor.

Diferentes tipos de filtros podem ser empregados em sistemas de comunicação,

sendo eles fixos ou adaptativos, lineares ou não, ou com resposta ao impulso de

duração finita ou infinita. Sendo ainda os filtros de resposta finita (FIR) os que

têm menor custo de implementação, são estes os mais populares em meios de co-

municação. Entretanto, uma forma de aperfeiçoar o processamento dos sinais é

a utilização de sistemas que operem em múltiplas taxas, o qual internamente se

comporta como um sistema variante no tempo, devido à presença de operações de

elevação e redução da taxa de amostragem.

Sob esta perspectiva, sistemas que utilizam banco de filtros têm sido difundi-

dos em várias áreas de conhecimento [25, 37]. A conexão entre banco de filtros e

transmultiplexadores, ou TMUX, foi inicialmente discutida por Vetterli [38], sendo

posśıvel observar sua utilização em sistemas de comunicação [26, 29, 39, 40].

Na prática, os projetos de transmultiplexadores mais comuns empregam filtros de

comprimentos curtos comparados ao fator de alteração da taxa de amostragem [41],

sendo uma de suas principais caracteŕısticas a obtenção de uma excelente separação

de frequência, propriedade inerente de um bom design de filtros [28].
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Seja um transmultiplexador projetado para operar em um ambiente livre de

interferência entre śımbolos, caso este TMUX seja utilizado em canais com múltiplos

percursos é posśıvel que seja apresentada uma severa degradação de sua performance,

dada a introdução de ISI [42].

Em aplicações práticas os transmultiplexadores em bloco e sem memória são os

mais comuns. Neste projeto o ZP é uma das formas de redundância mais eficien-

tes para combater a IBI. Além disso, a redundância baseada em ZP requer menor

potência de transmissão, uma vez que não carrega informação.

Neste caṕıtulo é feita uma análise da aplicação de transmultiplexadores em trans-

missões em canais acústicos submarinos. Na Seção 5.2 é feita uma breve descrição

dos bancos de filtros e suas principais caracteŕısticas. Na Seção 5.3 são apresentados

os transmultiplexadores baseados em banco de filtros assim como sua representação

no domı́nio do tempo e da frequência. Já na Seção 5.4 é descrito o modelo de projeto

dos filtros empregados no receptor para a obtenção da solução ZF.

5.2 Banco de filtros

O banco de filtros é um sistema que utiliza diversos filtros para separar um sinal de

entrada em diversas componentes, cada uma contendo a informação em uma faixa de

frequências do sinal original, processo este denominado análise. Uma vez realizado

este processo, a possibilidade de recuperar o sinal original também é desejada, para

isto, um outro projeto de bancos deve ser capaz de rearranjar as componentes do

sinal decompostas. Este segundo processo é denominado śıntese [25].

Um diagrama de blocos simplificado de banco de filtros de análise e śıntese

é apresentado na Figura 5.1, sendo que o conjunto {gr (q)}r∈R, onde r ∈ R =

{0, 1, . . . , R− 1}, representa os filtros de análise, e {f r (q)}r∈R representa os filtros

de śıntese.

g0(q)

g1(q)

gR−1(q)

P

P

P

x̂0(n)

x̂1(n)

x̂R−1(n)

x(q)

(a) Banco de filtros de análise.

P

P

P

f0(q)

f1(q)

fR−1(q)

x̂(q)x0(n)

x1(n)

xR−1(n)

(b) Banco de filtro de śıntese.

Figura 5.1: Representação de bancos de filtros de análise e śıntese no domı́nio do
tempo.
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No processo de análise um banco de filtros digital com R sub-bandas de mesma

largura, π
R

, divide o sinal original, comum a todos os filtros, em R sinais. Cada

um contendo uma parcela de informação do sinal original em diferentes faixas de

frequência, já no processo de śıntese, as R componentes são combinadas de forma a

recuperar o sinal original.

É posśıvel observar que o recurso da alteração da taxa do sinal original é em-

pregada em bancos de filtros, para isto são utilizados operadores de interpolação e

decimação, descritos de forma mais detalhada a seguir.

5.2.1 Interpoladores e decimadores

Essencialmente, um sistema que opera com múltiplas taxas utiliza dois importantes

blocos: o decimador e o interpolador. O processo de interpolação é caracterizado

pelo aumento da taxa de um dado sinal, enquanto que o processo de decimação se

caracteriza pela redução da taxa do sinal. Na Figura 5.2 os processos de interpolação

e decimação são representados em diagramas de blocos, assim como a relação entre

suas entradas e sáıdas.

P
x(q)x(n)

(a) Interpolador.

P
x(n)x(q)

(b) Decimador.

Figura 5.2: Representação em blocos dos processos de interpolção e decimação.

O aumento da taxa de um sinal de um fator P ∈ Z, realizado pelo interpolador,

consiste na introdução de P − 1 zeros entre cada duas amostras consecutivas do

sinal original, processo conhecido como upsampling. Seja um sinal x (n) ∈ C, sendo

n ∈ Z, é posśıvel modelar de forma matemática o processo de interpolação da

seguinte forma:

x (q) =

{
x (n) , se q/P inteiro,

0, caso contrário.
(5.1)

De forma análoga, a decimação de um sinal por um fator P ∈ Z, realizada pelo

decimador, consiste no descarte de P − 1 amostras a cada conjunto de P amostras,

de forma que o sinal passa a ter uma taxa P vezes menor, processo conhecido como

downsampling.

x̂ (n) = x (Pq) . (5.2)

É posśıvel observar o comportamento de um sinal interpolado e decimado a uma

taxa P = 2, no domı́nio da frequência nas Figuras 5.3 e 5.4 respectivamente, sendo
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suas expressões matemáticas definidas como:

xq (z) =
1

R

R−1∑

i=0

x
(
z1/RW i

R

)
, WR = e−j2π/R, (5.3)

x̂ (z) = x
(
zR
)
. (5.4)

∣∣∣∣∣x
(

ejω
)∣∣∣∣∣

ω0-2π -π π 2π
(a) Versão original.

∣∣∣∣∣xq
(

ejω
)∣∣∣∣∣

ω0-2π -π π 2π
(b) Versão interpolada.

Figura 5.3: Representação do sinal interpolado de um fator P = 2 no domı́nio da
frequência.

∣∣∣∣∣x
(

ejω
)∣∣∣∣∣

ω0-2π -π π 2π
(a) Versão original.

∣∣∣∣∣xd
(

ejω
)∣∣∣∣∣

ω0-2π -π π 2π

(b) Versão decimada.

Figura 5.4: Representação do sinal decimado de um fator P = 2 no domı́nio da
frequência.

Durante o processo de interpolação são criadas cópias comprimidas do espectro

do sinal original, não havendo portanto perda de informação. Já no processo de de-

cimação, haverá perda de informação para o caso em que xr(n) não estiver limitado

em π/R.

Considerando os filtros utilizados no projeto ideais, desde que sua largura de

banda seja R vezes menor que a banda original e o projeto dos filtros utilizados na

recepção seja adequado, é posśıvel decimar cada um dos R sinais a uma taxa P ≤ R

sem que haja perda da informação original [24]. Caso a taxa de decimação seja maior

que a quantidade de sub-bandas (P > R), existe a perda de parte da informação

transmitida, gerando um efeito conhecido como aliasing, de forma que a recuperação

da informação original será comprometida. No caso em que P = R o banco de filtros

é denominado como criticamente decimado ou minimamente interpolado, dado que

este é o maior fator de decimação tal que a informação ainda seja preservada. Por

outro lado, se P < R o banco de filtros é dito não criticamente decimado [25, 37].
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Após a interpolação ou decimação do sinal a utilização de filtros digitais se faz

necessária. Com a interpolação é posśıvel obter uma versão suave do sinal desde

que ele seja processado por um filtro que elimine as imagens espectrais que surgem

nas frequências ±2π
R
i, sendo i ∈ R = {0, 1, . . . , R − 1} devido a inserção de zeros.

Analogamente, na recepção é necessária a eliminação das sobreposições de espectro,

causadas pelo processo de decimação. Com esta finalidade são empregados filtros

digitais antes do processo de decimação, de forma a limitar o sinal em frequência e

eliminar a presença de aliasing.

5.2.2 Erros de reconstrução

Quando um sistema de banco de filtros é capaz de recuperar completamente o si-

nal original ele é dito de reconstrução perfeita. Quando o sistema não consegue

reconstruir o sinal perfeitamente são três as significativas fontes de erros: aliasing,

distorção de fase e de amplitude.

Visando solucionar estes problemas um projeto de filtros com reconstrução quase

perfeita pode ser elaborado de forma a minimizar os erros observados na reconstrução

e possibilitar a obtenção de uma versão aproximada do sinal original.

Aliasing

No processo de construção de filtros reais são observadas uma faixa de passagem,

uma faixa de rejeição, onde o sinal filtrado é fortemente atenuado e uma faixa de

transição, entre a faixa de passagem e a de rejeição.

Quando se utiliza banco de filtros é desejado que o sinal seja suficientemente

atenuado na faixa de rejeição, de forma a limitar a banda das componentes filtradas

e evitar o efeito do aliasing. Caso as respostas dos filtros se sobreponham na faixa de

passagem, após o processo de decimação será observado aliasing no sinal decimado

independente de atenuação na faixa de rejeição.

Uma posśıvel solução seria aumentar o espaçamento entre as respostas dos fil-

tros, entretanto, as componentes do sinal na região de transição seriam fortemente

atenuadas, e a utilização de amplificadores implica em amplificar também rúıdos, o

que prejudicaria a recuperação do sinal. Outra possibilidade é a redução da faixa de

transição, porém, seriam necessários filtros com uma grande quantidade de coefici-

entes. Sendo assim, usualmente o aliasing se faz presente, e o projeto dos filtros de

recepção é desenvolvido de maneira a cancelar seus efeitos no sinal recuperado [37].

As operações de interpolação e decimação são lineares, porém, variantes ao des-

locamento [37], de forma que o banco de filtros além de apresentar aliasing, também

é linear e variante ao deslocamento. Entretanto, um projeto adequado de filtros,

que seja capaz de cancelar o efeito de aliasing, também faz com que o sistema como
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um todo seja invariante ao deslocamento.

Distorção de amplitude e fase

É posśıvel observar a distorção de amplitude em sistemas que utilizam filtros cuja

resposta em módulo não é completamente uniforme. Neste caso são observadas

variações dos ganhos ao longo da banda de passagem, o que causa distorções na

amplitude do sinal filtrado.

Por outro lado, a distorção de fase pode ser observada em sistemas que utilizam

filtros cujas respostas em fase não são uniformes. Sendo assim, o sinal filtrado

estará sujeito a diferentes atrasos de fase ao longo da banda de passagem. Como

consequência, o formato da onda do sinal filtrado será diferente daquele de entrada.

5.3 Transmultiplexadores baseados em bancos de

filtros

Uma estrutura bastante comum baseada em banco de filtros é o transmultiplexador

(TMUX), que originalmente era utilizado na conversão de dados multiplexados na

frequência para dados multiplexados no tempo e vice-versa. [26, 39]. O transmulti-

plexador é um sistema em que o sinal de entrada é injetado em um banco de filtros

de śıntese e a sáıda é obtida através de um banco de filtros de análise.

Seja um modelo de TMUX [26, 37, 39, 40] descrito na Figura 5.5, que modela um

sistema de comunicação com múltiplas entradas e múltiplas sáıdas, MIMO (do inglês,

multiple-input multiple-output)1. As entradas do sistema sr (n) ∈ C são sequências

de śımbolos de uma mensagem mapeados em uma determinada constelação, QAM

(Quadrature Amplitude Modulation), PAM (Phase Amplitude Modulation), ou PSK

(Phase shift Keying) por exemplo, que serão transmitidos no r-ésimo canal.

P

P

P

f0(q)

f1(q)

fR−1(q)

h(q) g0(q)

g1(q)

gR−1(q)

P

P

P

v(q)

u(q)s0(n)

s1(n)

sR−1(n)

ŝ0(n)

ŝ1(n)

ŝR−1(n)

y(q)

Figura 5.5: Diagrama simplificado de um transmultiplexador no domı́nio do tempo.

1Apesar da denominação MIMO relacionado as suas múltiplas entradas e sáıdas, o sistema
analisado opera com apenas uma antena transmissora e uma receptora, sendo ainda a mensagem
transmitida pertencente a apenas um usuário.
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A sáıda correspondente ao r-ésimo canal, dada por ŝr (n) ∈ C, é uma estimativa

do r-ésimo sinal transmitido. É desejado que ŝr (n) seja o mais próximo posśıvel de

sr (n− δ), sendo δ ∈ N o atraso inerente à transmissão.

A utilização do TMUX para representar um sistema de comunicação requer

alguns critérios particulares durante o projeto do conjunto de filtros causais

{f r (q)}r∈R, denominados pulse shaping [39], utilizados na transmissão, e também

durante o projeto dos filtros causais {gr (q)}r∈R utilizados na recepção. Estes con-

juntos de filtros operam em uma taxa P vezes maior do que a taxa do sinal original

sr (n). Neste caso n representa o sinal com a taxa original e q ∈ N representa o sinal

com a taxa modificada. Além disso os filtros utilizados são considerados fixos, ou

seja, invariantes no tempo.

O conjunto de filtros empregados no transmissor e no receptor tem o intuito

de permitir o processamento do sinal de entrada s (n) individualmente em cada

sub-banda r, de maneira a minimizar os efeitos das distorções causadas pelo canal.

O modelo de canal utilizado é representado por um filtro FIR h (q) ∈ C cuja

resposta ao impulso tem comprimento Lc, sendo ainda um ruido branco v (q) adici-

onado ao mesmo.

5.3.1 Representação temporal

Seja uma mensagem binária x (n) contendo i bits:

x [n] =
[
x1 (n) x2 (n) x3 (n) · · · xi (n)

]
. (5.5)

Antes de serem transmitidos os bits são mapeados em śımbolos de uma cons-

telação complexa C ⊂ C segundo uma modulação digital 1:

s [n] =
[
s1 (n) s2 (n) s3 (n) ... sRK (n)

]
. (5.6)

Após a modulação os śımbolos são dispostos em R blocos, cada um contendo K

śımbolos. Cada um dos R blocos representa uma sub-sequência sr (n) que será trans-

mitida em um dos R sub-canais do TMUX, i.e., s1 [n] = [s1 (n) s2 (n) . . . sK (n)].

O interpolador é alimentado pelo sinal sr (n), onde sua taxa é alterada de um

fator P segundo a Equação 5.1. Sendo sua sáıda definida por:

sr (q) =

{
sr (n) , se q/P inteiro,

0, caso contrário.
(5.7)

Já com a taxa alterada o sinal é filtrado pelos filtros de śıntese, cuja sáıda é dada

por:

1Para o caso em que a modulação utilizada for 4-QAM os śımbolos mapeados são formados por
2 bits, logo RK = i/2
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ur (q) =
∞∑

j=−∞

sr (j)f r (q − j) . (5.8)

É importante salientar que o processo de filtragem não altera a taxa do sinal,

sendo assim, o sinal de entrada sr (q) e o sinal de sáıda ur (q) estão em uma mesma

taxa q.

Observando a Equação 5.7 nota-se que sr (q) é diferente de zero apenas para j/P

inteiro. Sendo assim, é posśıvel simplificar a Equação 5.8 de forma que:

ur (q) =
∞∑

i=−∞

sr (i)f r (q − iP ) , (5.9)

onde j = iP é o mapeamento utilizado para identificar as componentes não nulas

de sr (q).

O sinal transmitido é composto pela sáıda do banco de filtros de śıntese, definida

pela soma dos R sinais filtrados dada por:

u (q) =
R−1∑

r=0

∞∑

i=−∞

sr (i)f r (q − iP ) , (5.10)

onde f r (q) é o r-ésimo filtro formatador de pulso do transmissor e sr (q) é o sinal

transmitido pelo r-ésimo sub-canal. Sendo a banda passante de cada filtro uma

fração da banda dispońıvel para a transmissão, e sendo ainda diferentes entre si, de

forma que cada um dos sinais filtrados estará alocado em diferentes sub-bandas, o

sinal u (q) pode ser caracterizando como um sinal multiplexado em frequência.

No sistema analisado o canal é modelado como um filtro FIR h (q) sendo ainda

contaminado pelo rúıdo aditivo, de forma que o sinal recebido pode ser modelado

da seguinte maneira:

y (q) =
∞∑

l=−∞

h (l)u (q − l) + v (q) . (5.11)

O sinal que chega até o receptor y (q) é processado pelo receptor de forma a

estimar os sinais transmitidos passa pelos filtros de recepção gr (q) e é novamente

decomposto em sub-bandas:

dr (q) =
∞∑

j=−∞

gr (j)y (q − j) , (5.12)

onde dr (q) é o sinal filtrado na entrada do decimador.

É importante salientar que, assim como no caso dos filtros do transmissor, os

filtros do receptor não alteram a taxa de amostragem do sinal filtrado, estando
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portanto, ambos os sinais, de entrada e de sáıda, a uma mesma taxa q.

Sendo o sinal filtrado decimado a uma taxa P , em que ŝr (n) = dr (nP ), é

posśıvel obter a expressão do r-ésimo sinal estimado a partir do sinal recebido y (q)

de forma que:

ŝr (n) =
∞∑

j=−∞

gr (j)y (nP − j) . (5.13)

Assim, combinando as Equações 5.10, 5.11 e 5.13, é posśıvel escrever a relação

entre os sinais de entrada sr (n) e suas respectivas estimativas ŝr (n) da seguinte

forma:

ŝr (n) =
∑

(i,l,j,r)∈Z3×R

gr (j)h (l) sr (i)f r (nP − l − j − iP ) +
∑

j∈Z

gr (j)v (nP − j) .

(5.14)

A análise das equações anteriores não é trivial, para tanto é comum a utilização

de ferramentas alternativas de análise tais como expressar o sistema no domı́nio

do tempo porém em forma matricial [43], ou ainda, uma representação no domı́nio

da transformada Z através das componentes polifásicas [25, 28, 39, 44], conforme

descrito a seguir .

5.3.2 Representação polifásica

Dada uma taxa de interpolação P , é conveniente representar os filtros de análise

e śıntese utilizando sua decomposição polifásica de ordem P . As componentes da

decomposição da transformada Z, Fr (z), de cada um dos r filtros do transmissor

f r (q) é dada por [25, 39, 40]:

Fr (z) =
∑

q∈Z

f r (q) z−q

=
∑

j∈Z

f r (jP ) z−jP + · · ·+ z−(P−1)
∑

j∈Z

f r (jP + (P − 1)) z−jP

=
∑

i∈P

z−i
∑

j∈Z

f r (jP + i) z−jP

=
∑

i∈P

z−iFi,r
(
zP
)
, (5.15)

em que:
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Fi,r
(
zP
)

=
∑

j∈Z

f r (jP + i) z−jP . (5.16)

Na recepção, os filtros de análise também podem ser representados no domı́nio

Z, em que Gr (z) é a transformada Z de gr (q), sendo ainda suas componentes

polifásicas dadas por [25, 39, 40]:

Gr (z) =
∑

q∈Z

gr (q) z−q

=
∑

j∈Z

gr (jP ) z−jP + · · ·+ z(P−1)
∑

j∈Z

gr (jP − (P − 1)) z−jP

=
∑

i∈P

zi
∑

j∈Z

gr (jP − i) z−jP

=
∑

i∈P

ziGr,i

(
zP
)
, (5.17)

em que:

Gr,i

(
zP
)

=
∑

j∈Z

gr (jP − i) z−jP . (5.18)

É posśıvel ainda reescrever os sistemas descritos pelas Equações 5.15 e 5.17 no

formato matricial [44]:

[
F0 (z) . . . FM−1 (z)

]
=
[

1 z−1 . . . z−(P−1)
]

F
(
zP
)

︷ ︸︸ ︷


F0,0

(
zP
)

. . . F0,M−1
(
zP
)

F1,0

(
zP
)

. . . F1,M−1
(
zP
)

...
. . .

...

FP−1,0
(
zP
)

. . . FP−1,M−1
(
zP
)




,

(5.19)




G0 (z)

G1 (z)
...

GM−1 (z)




=

G
(
zP
)

︷ ︸︸ ︷


G0,0

(
zP
)

. . . G0,P−1
(
zP
)

G1,0

(
zP
)

. . . G1,P−1
(
zP
)

...
. . .

...

GM−1,0
(
zP
)

. . . GM−1,P−1
(
zP
)







1

z1

...

z(P−1)



. (5.20)

A Figura 5.6 apresenta um diagrama de blocos da representação polifásica do
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TMUX no domı́nio da frequência, sendo F
(
zP
)

e G
(
zP
)

a representação matricial

das componentes dos filtros f r (q) e gr (q) respectivamente.

P

P

P

h(q) P

P

P

v(q)

u(q)s0(n)

s1(n)

sR−1(n)

ŝ0(n)

ŝ1(n)

ŝR−1(n)

y(q)

F (zP )

z−1

z−1

z−1

G(zP )

z

z

z

Figura 5.6: Representação polifásica de um transmultiplexador no domı́nio da
frequência.

É posśıvel ainda uma manipulação de forma espećıfica que pode facilitar de

maneira significativa as operações realizadas durante o processamento. Os blocos

de interpolação e decimação em sistemas que operam com múltiplas taxas podem

ser comutados com a operação de filtragem. A comutação da alteração da taxa de

amostragem juntamente com a filtragem é particularmente interessante e relacionada

através das identidades nobres [25, 37].

Uma descrição das identidades nobres através de diagrama é apresentada na

Figura 5.7.

P F (zP ) F (z)s(z) u(z) P

P G(z)G(zP ) Ps(z)

s(z)

s(z)u(z)

u(z)

u(z)

Figura 5.7: Identidades nobres.

A primeira identidade significa que interpolar um dado sinal por uma taxa P

para então filtrar por um filtro que esteja em uma taxa mais alta é equivalente a

filtrar o sinal em uma taxa mais baixa e depois aumentar a taxa de um fator P . Esta

possibilidade está associada ao fato de um filtro F r

(
zP
)

ter sua resposta ao impulso

igual a resposta ao impulso de F r (z), porém com (P − 1) zeros inseridos entre

amostras adjacentes. É posśıvel ainda a representação matemática desta identidade

como [25]:

IP{s (z)}F
(
zP
)

= IP{s (z)F (z)}. (5.21)

onde IP é o operador interpolação por uma taxa P .
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A segunda identidade significa que filtrar um sinal em uma taxa mais alta e

depois decimar de um fator P é equivalente a decimar de um fator P e em seguida

filtrar por um filtro em uma taxa mais baixa, sendo a representação matemática da

operação dada por [25]:

DP{s
(
zP
)
G
(
zP
)
} = DP{s

(
zP
)
}G (z) . (5.22)

onde DP é o operador de decimação por um fator P .

Utilizando as identidades nobres é posśıvel reorganizar a estrutura do TMUX

apresentado na Figura 5.6 conforme apresentado na Figura 5.8.

P

P

P

h(q) P

P

P

v(q)

u(q)
s0(n)

s1(n)

sR−1(n)

ŝ0(n)

ŝ1(n)

ŝR−1(n)

y(q)

F (z)

z−1

z−1

z−1

G(z)

z

z

z

Figura 5.8: TMUX no domı́nio da frequência com decomposição polifásica rearran-
jada segundo a aplicação das identidades nobres.

É posśıvel ainda incorporar ao modelo de canal as linhas de atraso, os interpo-

ladores, as linhas de adiantamento e os decimadores, conforme a área destacada na

Figura 5.8. Desta forma, a matriz de canal H (z), que agora engloba estes procedi-

mentos, passa a ser pseudocirculante de dimensão P × P , definida por [37, 43, 44]:

H (z) =




H0 (z) z−1HP−1 (z) z−1HP−2 (z) . . . z−1H1 (z)

H1 (z) H0 (z) z−1HP−1 (z) . . . z−1H2 (z)
...

...
. . .

...
...

HP−1 (z) HP−2 (z) HP−3 (z) . . . H0 (z)



, (5.23)

sendo a expressão das componentes da decomposição polifásica da matriz de canal

dada por:

Hp (z) =
∑

i∈P

z−iHi

(
zP
)

em que Hi

(
zP
)

=
∑

j∈Z

h (jP + i) z−jP . (5.24)

Desta forma, é posśıvel redesenhar o transmultiplexador da Figura 5.8 utilizando
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a representação polifásica da matriz equivalente de canal H (z), como apresentado

na Figura 5.9.

v(n)

s(n) ŝ(n)

y(n)

F (z) G(z)H(z)

Figura 5.9: TMUX no domı́nio da frequência com decomposição polifásica completa.

Sendo P ≥ L, cada um dos elementos da matriz de canal, Hi (z), sendo i ∈ P ,

pode ser representado como um filtro simples, de apenas um coeficiente. Neste caso

é posśıvel definir Hi (z) como:

Hi (z) =

{
h (i) , se i ≤ L

0, caso contrário.
(5.25)

Observada esta caracteŕıstica, é posśıvel representar a matriz de canal pseudo-

circulante como uma matriz FIR de primeira ordem [44]:

H (z) =




h (0) 0 0 · · · 0

h (1) h (0) 0 · · · 0
...

...
...

...
...

h (L) h (L− 1)
. . . . . . 0

0 h (L) · · · · · · 0
... · · · · · · · · · 0

0 · · · h (L) · · · h (0)




+z−1




0 · · · h (L) · · · · · · h (1)

0 · · · · · · h (L) · · · h (2)
...

...
...

. . .
...

0 · · · ...
... · · · h (L)

0 0 0
...

. . . 0
...

...
...

. . .
...

0 · · · 0 0 · · · 0




.

(5.26)

Observando a Figura 5.9, é posśıvel ainda a representação da matriz de trans-

ferência do transmultiplexador, T (z), como:

T (z) = G (z)H (z)F (z) . (5.27)

Sendo a matriz de canal pseudocirculante o aliasing será cancelado e a função de

transferência T (z) passa a ser uma distorção invariante ao deslocamento, ou seja,

apenas um atraso: T (z) = z−dIR, em que d ∈ N.
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5.4 Solução ZF

Transmultiplexadores que empregam a solução ZF estão sujeitos a algumas restrições

impostas para sua existência. Estas restrições estão relacionadas a resposta ao

impulso do canal e aos seus zeros côngruos (do Inglês, congruous zeros) [41, 43, 44].

Sejam os zeros côngruos de uma função de transferência H (z) definidos como o

conjunto de zeros distintos {z0, z1, . . . , zµ−1} ∈ C desta função que respeitam a

seguinte propriedade: zPi = zPj ,∀i, j ∈ {0, 1, . . . , µ − 1}. É posśıvel notar que µ é

uma função de P [43, 44]. O modelo de canal empregado deve respeitar a restrição

µ (P ) ≤ L, sendo µ (P ) a cardinalidade do maior conjunto de zeros côngruos em

relação a P , e deve ser menor ou igual a redundância utilizada L [44].

Sendo assim, desde que o projeto do TMUX exista, ou seja, se µ (P ) ≤ L ∈ N,

uma vez conhecido H e projetado F , então a solução ZF será da forma:

G = (HF )−1 = F−1H−1. (5.28)

No projeto do TMUX empregado neste trabalho são consideradas algumas as-

sertivas assim como em [45]:

• O canal é modelado como um filtro FIR de comprimento Lc, sendo

h (0) , h (1) , . . . , h (Lc − 1) 6= 0;

• O comprimento do bloco é maior ou igual ao número de amostras de entrada,

ou seja, P ≥ R;

• {f r (q)}r∈R são filtros causais FIR de comprimento TP , e {gr (q)}r∈R são

filtros causais de comprimento QP .

A primeira assertiva implica em uma matriz de canal com elementos não nulos

apenas em {H0, . . . ,HB}, sendo B =
⌈
Lc
P

⌉
[29, 43]. A terceira assertiva implica

que os elementos da matriz F são nulos exceto no intervalo i = 0, . . . , T − 1, e que

os elementos da matriz G são nulos exceto no intervalo j = 0, . . . , Q− 1.

Em um projeto de TMUX, é conveniente a eliminação da interferência IBI. Uma

das formas de se projetar o transmissor e o receptor de forma a eliminar a IBI é

denominado ZJ, (do Inglês, zero-jamming) [39]. Neste processo é inserido um bloco

de zeros, de comprimento L denominado redundância, no ińıcio de cada bloco de

P sucessivas amostras transmitidas. A quantidade de redundância utilizada deve

respeitar a desigualdade 2L ≥ Lc [44]. Sendo consideradas a inserção da redundância

e elevação da taxa, e x (n) o sinal transmitido, é posśıvel representar o sinal que

chega até o receptor da seguinte forma:

y (n) = HFs (n) , (5.29)
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sendo H a matriz de canal de ordem QP × (Q+B)P definida como [43, 45]:

H =




HB . . . H0 0 . . . 0

0 HB . . . H0 · · · 0
...

...
. . . . . .

...

0 0 . . . HB . . . H0



, (5.30)

e F a matriz de ordem (Q+B)P × (L+Q+ T − 1)R dos filtros do transmissor

definida por [43, 45]:

F =




F T−1 (n−B + 1) . . . F 0 (n−Q−B + 1) . . . 0
...

. . . . . .
...

0 . . . F T−1 (n) . . . F 0 (n)


 . (5.31)

Desta forma é posśıvel descrever a relação entre os śımbolos transmitidos e os

estimados como:

ŝ (n) = GHFs (n) , (5.32)

onde G é a matriz do receptor de ordem R×QP .

Neste caso é posśıvel obter a equalização ZF quando [43, 45]:

GHF =
[
0R×(Q+B+T−1)R IR

]
. (5.33)

Ainda em [43] é provado que para utilizar a solução ZF necessário que o comprimento

dos filtros no receptor atenda a seguinte relação:

Q ≥
⌈
Lc + (T − 1)R

P −R −B + 1

⌉
. (5.34)
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Caṕıtulo 6

Simulações e análise dos resultados

6.1 Introdução

Este caṕıtulo tem o objetivo de exibir e discutir os resultados obtidos com a rea-

lização dos testes conduzidos para testar os sistemas descritos neste trabalho. Para

a obtenção destes resultados foram realizadas simulações computacionais com o soft-

ware MATLAB R©. Na Seção 6.2 são apresentados diferentes métodos para se obter

uma estimativa do canal; Na Seção 6.3 são avaliadas as performances de diferen-

tes tipos de equalizadores, ZF e MMSE; Na Seção 6.4 o desempenho dos sistemas

SC-FDMA, OFDM e FSK é comparado ao do transmultiplexador (TMUX) em di-

ferentes situações, sendo a abordagem adotada a de não correção do Efeito Doppler

em todos os sistemas.

6.2 Estimativa de canal

Dada a necessidade de se obter uma estimativa do canal por onde o sinal é transmi-

tido, com a finalidade de desenvolver um equalizador capaz de compensar os efeitos

deste canal no sinal, são estudadas diferentes formas de se obter esta estimativa.

Com esta finalidade foi avaliada a distorção, através da distância euclidiana, entre a

resposta ao impulso do canal e sua estimativa no domı́nio do tempo ‖h (n)−ĥ (n) ‖2,
e também entre a resposta do canal ao impulso no domı́nio da frequência e sua es-

timativa ‖h (k)− ĥ (k) ‖2.
Para exemplificar estas estimativas, em cada caso foi simulada uma transmissão

utilizando um bloco de sinal piloto com N = 256 śımbolos provenientes de uma

constelação 4 QAM com distribuição uniforme, obtidos de maneira pseudo aleatória.

A resposta ao impulso do canal utilizado tem comprimento Lc = 15 coeficientes

invariantes no tempo e normalizados. O prefixo ćıclico também tem comprimento

L = 15.
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Na Figura 6.1(a) é apresentada a distorção entre a resposta ao impulso do canal

e sua estimativa no domı́nio do tempo, ‖h (n) − ĥ (n) ‖2. Nela é posśıvel observar

que, com o aumento da relação entre a potência do sinal e a potência do rúıdo, SNR,

a distorção diminui. Conforme explicitado na Equação 4.18 este fato ocorre devido

a diminuição da potência relativa do rúıdo. Uma vez que não é posśıvel eliminar o

rúıdo do sinal recebido, quanto menor sua potência, menor será seu efeito.

Já na Figura 6.1(b) observa-se a distorção entre a transformada da resposta ao

impulso do canal e a sua estimativa no domı́nio da frequência, ‖h (k)− ĥ (k) ‖2.
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Figura 6.1: Distorção entre a resposta ao impulso do canal e sua estimativa, e entre
a resposta em frequência do canal e sua estimativa.

Uma vez verificada maior simplicidade na implementação do equalizador no

domı́nio da frequência, conforme especificado no Caṕıtulo 3, no desenvolvimento

deste trabalho foram empregados apenas equalizadores no domı́nio da frequência,

FDE.

6.3 Equalizadores ZF e MMSE

Para avaliar o comportamento dos equalizadores ZF e MMSE, foram comparadas as

curvas de erro de bit, BER (do Inglês, bit error rate), de sistemas de transmissão SC-

FDMA e OFDM que empregam os respectivos equalizadores. As condições definidas

para a realização das simulações são t́ıpicas de um cenário de comunicação acústica

submarina em águas rasas conforme especificado em [2].

Para avaliar cada uma das técnicas empregadas, SC-FDMA e OFDM, foram

feitas 1000 realizações segundo a técnica de Monte Carlo. Em cada realização o

sinal foi transmitido em um mesmo canal FIR, com Np = 15 percursos diferentes,

considerados invariantes no tempo durante a transmissão, estando ainda o rúıdo
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aditivo presente. A mensagem transmitida, obtida de forma pseudo aleatória, foi

diferente para cada realização.

A técnica de modulação digital 4 QAM foi empregada para mapear os śımbolos,

e a mensagem transmitida foi dividida em 100 blocos contendo 32 śımbolos cada de

forma que cada bloco carrega a informação de 64 bits.

A largura da banda dispońıvel para a transmissão foi de 5 kHz (5-10 kHz). Foram

utilizadas N = 64 subportadoras (tamanho da IFFT) ortogonais entre si. Das N

subportadoras dispońıveis, M = 32 são utilizadas para a transmissão dos dados,

sendo a informação alocada na parte central da banda. Os equalizadores foram

projetados conforme a descrição no Seção 4.3 utilizando o critério ZF e MMSE.

Um exemplo de um bloco de śımbolos transmitidos em um sistema SC-FDMA

mapeados nas subportadoras pode ser observado na Figura 6.2. Neste tipo de sis-

tema, após o mapeamento, a amplitude das subportadoras carrega a informação dos

śımbolos da mensagem.
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Figura 6.2: Bloco de sinal SC-FDMA transmitido mapeado nas subportadoras.

O sinal transmitido tem suas amplitudes alteradas como consequência da in-

teração com o canal conforme observado na Figura 6.3. Estas alterações observadas

ratificam a necessidade de um sistema capaz de compensar os efeitos do canal.

No receptor, o processamento realizado no transmissor é desfeito, o sinal é equa-

lizado e os śımbolos estimados como o projeto descrito no Caṕıtulo 3. A estimativa

dos śımbolos foi comparada aos àqueles transmitidos, este processo foi avaliado para

diferentes valores de SNR e assim a curva de BER foi traçada.
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Figura 6.3: Bloco de sinal SC-FDMA recebido mapeado nas subportadoras.

A curva de erro de bit, BER, pode ser observada na Figura 6.4. Nela foram

avaliados sistemas do tipo SC-FDMA e OFDM, ambos empregando os equalizadores

ZF e MMSE.
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Figura 6.4: Desempenho dos equalizadores ZF e MMSE.

Analisando a BER destes sistemas, quando os dois tipos de equalizadores são em-

pregados, é posśıvel identificar um comportamento significativamente distinto para

valores modestos de SNR, sendo o MMSE aquele com menor taxa de erro. Em am-

bos os sistemas, a medida em que a SNR se torna mais expressiva o comportamento

da BER se torna mais semelhante. Este fenômeno, observado em ambos os sistemas

avaliados, se deve ao fato de uma maior SNR tornar o processo de equalização ZF

bastante semelhante ao MMSE, como pode ser inferido pela descrição no Caṕıtulo

4. Além disso, o desempenho do sistema SC-FDMA demonstrou menor taxa de erro

do que o OFDM para uma mesma SNR e mesmo equalizador.
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Constatado o melhor desempenho do equalizador MMSE, este foi o método de

equalização empregado nas simulações que seguem.

6.4 Desempenho dos sistemas

Nesta seção são apresentados resultados de simulações computacionais para dife-

rentes sistemas de transmissão operando em diferentes cenários com o objetivo de

estudar o comportamento dos sistemas de transmissão SC-FDMA, OFDM, FSK e

TMUX. Nestes cenários são empregados canais com as seguintes caracteŕısticas:

• Cenário 1: Canal com Np = 15 percursos;

• Cenário 2: Canal com efeito Doppler (a = 3 m/s, 5 m/s) e Np = 15 percursos.

O fator de escalamento foi considerado comum aos múltiplos percursos como

explicitado no Caṕıtulo 2.

Sendo ainda, em ambos os casos o canal considerado invariante durante a trans-

missão da mensagem.

A banda utilizada para a transmissão em todos os sistemas foi a mesma: 5 kHz

com frequência central 7, 5 kHz. Nos sistemas SC-FDMA e OFDM são utilizadas

NSC = 32 subportadoras para compor o śımbolo, sendo a mensagem obtida de forma

pseudo aleatória e modulada segundo uma técnica 4 QAM. No sistema FSK foram

utilizadas Nc = 16, 8, 4 e 2 portadoras. Para manter este sistema o mais simples

posśıvel ele não conta com a utilização de um equalizador, desta forma a recepção

pode ser realizada de forma incoerente. Em todas as simulações foi empregada ainda

a técnica de Monte Carlo, segundo a qual foram feitas 1000 realizações, sendo que

em cada uma a mensagem enviada foi composta por 100 blocos, e ainda, o canal

utilizado distinto para cada realização.

O transmultiplexador desenvolvido foi baseado no projeto descrito no Caṕıtulo

5, com solução ZF. Neste projeto a banda dispońıvel para a transmissão foi dividida

em 16 sub-canais, sendo para isto projetados R = 16 filtros transmissores. Os filtros

do transmissor são do tipo janela de Hamming, cada um com T = 16 coeficientes.

obtidos da seguinte forma:

ω0 (n) = 0.54− 0.46 cos

(
2πi

T

)
, 0 ≤ i ≤ T. (6.1)

Inicialmente foi desenvolvido um filtro matriz, passa baixa, cujo deslocamento da

resposta em frequência permitiu a construção do banco de śıntese. Em seguida, os

demais filtros foram obtidos com o deslocamento deste filtro conforme especificado:

ωr (n) = ω0e
( 2πf
R )r. (6.2)
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Estes filtros são responsáveis pela delimitação das sub-bandas, mantendo a in-

formação de cada sub-sequência na sub-banda correspondente.

Na recepção os filtros de análise são responsáveis por reverter os efeitos dos

filtros do transmissor associados aos efeitos do canal, e desta forma possibilitar a

recuperação da mensagem. Os filtros do receptor foram projetados obedecendo a

desigualdade apresentada na Equação 5.34. Foram utilizados Q = 20 coeficientes

no projeto. O fator de interpolação/decimação utilizado foi P = 30.

Assim como nos demais sistemas, foi empregada a técnica de Monte Carlo, sendo

efetuadas 1000 realizações cada uma delas com mensagem e canal distintos.

Sistemas SC-FDMA, OFDM e FSK

• Cenário 1

Foram comparados os desempenhos dos sistemas SC-FDMA e OFDM, ambos

utilizam o equalizador do tipo MMSE, com o desempenho do sistema FSK, to-

dos operando no cenário 1. Na Figura 6.5 é posśıvel observar a variação da BER

em função da SNR dos sistemas SC-FDMA, OFDM e FSK com 16 portadoras.

Nesta configuração os sistemas operam com uma mesma taxa. Apesar do maior

espaçamento entre as subportadoras no FSK, com o aumento da SNR, a utilização

do equalizador MMSE torna a BER do sistemas SC-FDMA e OFDM menor do que

aquela observada no FSK.
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Figura 6.5: Sistemas SC-FDMA e OFDM com equalizador MMSE e FSK operando
em um canal com múltiplos percursos.

• Cenário 2
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Na Figura 6.6 desempenho dos sistemas SC-FDMA e OFDM são comparados,

sendo a transmissão realizada em um canal com a presença de efeito Doppler e

múltiplos percursos. O fator de escalamento Doppler, igual para todos os múltiplos

percursos considerados, está associado à velocidade relativa entre o receptor e o

transmissor, avaliada para a = 3 m/s e a = 5 m/s.
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Figura 6.6: Sistemas SC-FDMA e OFDM operando em um canal com Doppler e
múltiplos percursos.

É viśıvel a significativa deterioração da BER destes sistemas na presença do

efeito Doppler, sendo que o SC-FDMA sofre menos com este efeito do que o OFDM.

É posśıvel verificar também que nenhum destes sistemas atinge a taxa de erro de

10−3, sendo para tanto necessário a correção deste efeito. É importante salientar

que para esta análise não foi empregado qualquer método de estimação ou correção

do efeito Doppler, uma vez que o foco é a análise da deterioração da performance

dos sistemas na presença deste efeito.

Dada a dilatação temporal sofrida pelo sinal durante a transmissão, no receptor o

sinal recebido tem comprimento maior do que o esperado. Desta forma, antes de ser

processado o sinal é truncado de acordo com o tamanho dos blocos da mensagem

transmitida. Sendo assim, o resultado obtido indica claramente a necessidade de

tratamento deste efeito para que a recuperação da mensagem possa ser realizada.
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Sistema TMUX

• Cenário 1

Na Figura 6.7 o desempenho do TMUX aplicado em um sistema de comunicação

acústico submarino com um canal com múltiplos percursos é comparado ao do sis-

tema FSK através da curva de BER em função da variação da SNR. Neste processo

o projeto do TMUX é implementado conforme descrito no Caṕıtulo 5, com a solução

ZF.
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Figura 6.7: Sistemas TMUX e FSK operando em um canal com múltiplos percursos.

O TMUX se mostrou bastante eficiente para este tipo de aplicação, sendo a taxa

de erro obtida significativamente menor quando comparada ao FSK. Neste contexto

o throughput dos sistemas avaliados foi o mesmo. Este resultado comprova aquele

esperado, uma vez que o projeto do transmultiplexador (TMUX) implementa uma

melhor delimitação entre as sub-bandas, dada a quantidade de coeficientes utilizada

no projeto dos filtros.

Uma comparação entre o desempenho obtido com a utilização do transmulti-

plexador com solução ZF e os os sistemas SC-FDMA e OFDM, ambos utilizando

o equalizador do tipo MMSE pode ser observada na Figura 6.8. Assim como nos

casos anteriores, o throughput dos sistemas foi o mesmo.

O TMUX se mostrou, mais uma vez, mais eficiente do que os demais sistemas,

uma vez que a taxa de erro alcançada para uma mesma SNR é significativamente

menor. Este resultado indica a possibilidade de se obter uma BER igual a dos

demais sistemas, porém com uma taxa mais elevada de transmissão.

• Cenário 2
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Figura 6.8: Sistemas TMUX, SC-FDMA e OFDM operando em um canal com
múltiplos percursos.

Na Figura 6.9 a deterioração da performance do TMUX, quando há efeito Dop-

pler, pode ser avaliada. A análise é efetuada conta com duas situações, uma em que

a velocidade relativa entre o transmissor e o receptor é de é de 3 m/s com um mesmo

escalamento em todos os múltiplos percursos, e outra em que a velocidade relativa

é de 5 m/s e o escalamento também é igual em todos os múltiplos percursos.
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Figura 6.9: Sistema TMUX operando em um canal com Doppler e múltiplos per-
cursos.

Assim como nos demais sistemas, as simulações mostram uma deterioração do

desempenho do TMUX na presença do efeito Doppler. Apesar disto, comparati-

vamente seu desempenho mostrou-se mais eficiente do que o FSK quando ambos

operam com uma mesma taxa, por exemplo, como verificado na Figura 6.10. Em
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ambos os casos, quando a velocidade relativa é de 3 m/s ou 5 m/s, a BER observada

para o TMUX é expressivamente menor.
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Figura 6.10: Sistemas TMUX e FSK em um canal com Doppler e múltiplos percur-
sos.
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6.4.1 Delimitações dos sistemas

Em uma análise mais apurada dos dados obtidos das simulações é posśıvel delimitar

as condições de melhor operação de cada sistema.

Observando a Figura 6.11, para uma transmissão na ausência de efeito Doppler,

e estando os sistemas operando em uma mesma taxa, é posśıvel comparar o desem-

penho dos sistemas. Sendo definido o limite máximo de BER aceitável, como por

exemplo 10−3, o sistema SC-FDMA atinge este limite para uma SNR mı́nima de

aproximadamente 16 dB. Já o sistema OFDM requer uma relação sinal rúıdo um

pouco mais elevada para atingir este mesmo limite: aproximadamente 17 dB, e o

FSK necessita de uma SNR mı́nima ainda maior, 18 dB.
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Figura 6.11: Sistemas SC-FDMA e OFDM com equalizador MMSE e FSK com BER
limitada.

A relação entre a atenuação da onda acústica que se propaga no meio subaquático

e a frequência do sinal transmitido, definida pelo coeficiente de atenuação, foi apre-

sentada na Seção 2.2.2. Segundo esta definição para uma frequência de transmissão

de 7, 5 kHz, frequência central da banda em que ocorrem as transmissões, a ate-

nuação do sinal recebido observada é de aproximadamente 0, 6 dB a cada 1km acre-

cido no alcance do sistema.

Na Figura 6.12 é apresentada uma curva que relaciona a degradação da SNR,

avaliada pela atenuação do sinal, e a variação do alcance da transmissão realizada

em 7, 5 kHz.

Sendo um limiar de BER aceitável pela aplicação preestabelecido, como por

exemplo 10−3, observando a Figura 6.11, é posśıvel perceber que a SNR necessária

para atingir este limite no sistema FSK 16 é de aproximadamente 18 dB, enquanto

que no sistema SC-FDMA a SNR necessária é de 16 dB. Sendo assim, considerando
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Figura 6.12: Variação da SNR do sinal recebido em função da variação do alcance
da transmissão acústica no ambiente subaquático.

a transmissão em um ambiente cuja SNR é de 18 dB, e um limiar de BER de 10−3,

é posśıvel obter um alcance cerca de 3 km maior com o sistema SC-FDMA do que

com o sistema FSK 16

Observando novamente a Figura 6.11, é razoável o entendimento de que entre

0 − 10 dB o desempenho dos sistemas FSK e SC-FDMA é bastante semelhante,

sendo a opção pelo FSK relacionada a simplicidade de sua implementação. E para

SNR maior do que 10 dB o mais indicado é a utilização do SC-FDMA. Esta análise

encontra-se melhor resumida na Tabela 6.1:

Tabela 6.1: Delimitações comparativas de SNR entre SC-FDMA, OFDM e FSK.

SNR [dB]
0-5 5-10 10-15 15-20

Sistema FSK/SC-FDMA FSK/SC-FDMA SC-FDMA SC-FDMA

No caso anterior foram tratados sistemas que operam com uma mesma taxa

de transmissão na ausência do efeito Doppler. Entretanto, desde que a aplicação

permita operar em uma taxa menor, o desempenho do sistema FSK, também na

ausência do efeito Doppler, apresenta uma considerável redução de BER dado o

aumento da separação entre as portadoras e o aumento no peŕıodo de transmissão

de cada śımbolo. Na Figura 6.13 são comparados os desempenhos dos sistemas

FSK com 2, 4, 8 e 16 portadoras e o TMUX, sendo que este opera na mesma taxa

que o FSK com 16 portadoras. Para que a comparação fosse posśıvel, a análise é

realizada em relação à energia de bit e do rúıdo (Eb/N0), que aumenta juntamente

com a redução da quantidade de portadoras utilizadas. Nela é posśıvel identificar a
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redução progressiva da BER a medida em que a quantidade de portadoras do FSK

diminui.
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Figura 6.13: Sistemas TMUX e FSK com diferentes taxas e BER limitada.

Foi identificado um melhor desempenho do TMUX quando comparado ao FSK

com 16 e 8 portadoras, principalmente quando a SNR está acima de 6 dB. Entre-

tanto, com a progressiva redução da taxa de operação do sistema FSK, esse passa

a ter melhor desempenho do que o TMUX. A relação entre o sistema mais indicado

nas condições anteriores e a taxa destes sistemas é sintetizada na Tabela 6.2.

Tabela 6.2: Delimitações comparativas de taxa entre FSK e TMUX.

Portadoras do FSK
2 4 8 16

Sistema FSK FSK/TMUX TMUX TMUX

Para o FSK operando com 4 portadoras é posśıvel ainda uma comparação ao

TMUX relacionada à SNR. Neste caso, para uma Eb/N0 de até 4 dB o desempenho

do FSK é bastante semelhante ao do TMUX, ocasionando em uma sutil diferença

na taxa de erro, e para Eb/N0 maior do que 8 dB o TMUX se torna a melhor opção.

Fixando ainda uma taxa de erro máxima aceitável para a aplicação, aqui exem-

plificada como 10−3, é posśıvel delimitar a relação sinal rúıdo mı́nima para que cada

sistema atinja este limiar de erro. Estando ambos os sistemas operando em uma

mesma taxa, a razão mı́nima necessária para que o FSK atinja a respectiva taxa de

erro é de 9 dB, já o TMUX necessita de pouco menos de 4 dB.

Estando o limite de erro fixado, e ambos os sistemas operando em um ambiente

cuja razão Eb/N0 é de 9 dB, e observando o gráfico da Figura 6.12, é posśıvel

identificar o aumento do alcance do TMUX em aproximadamente 11 km.
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Assim como no caso anterior, a comparação do SC-FDMA e OFDM com o FSK

2, 4, 8 e 16 também é realizada. Foi constatado que, quanto menor a taxa de operação

do sistema FSK, melhor será seu desempenho em relação aos demais, como pode ser

confirmado pelo resultado das simulações apresentado na Figura 6.14.
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Figura 6.14: Sistemas SC-FDMA, OFDM e FSK com diferentes taxas e BER limi-
tada.

É posśıvel perceber ainda que, na ausência do efeito Doppler, a redução na taxa

do sistemas FSK, através da diminuição da quantidade de portadoras utilizadas,

faz com que este sistema apresente melhor desempenho do que o SC-FDMA ou o

OFDM.

O desempenho dos sistemas FSK também é deteriorado na presença do efeito

Doppler, mesmo com sua taxa reduzida. Na Figura 6.15 é posśıvel observar a deteri-

oração dos sistemas FSK, para várias taxas na presença de Doppler, e comparar seus

desempenhos com o transmultiplexador. É posśıvel constatar ainda que apenas no

caso em que o FSK opera com 2 portadoras, menor taxa posśıvel, seu desempenho

se torna melhor do que aquele obtido com o TMUX.

A Tabela 6.3 associa a redução da taxa do FSK com seu desempenho comparado

ao TMUX. Nela é posśıvel identificar qual o sistema mais adequado, em termos de

BER, para diferentes taxas do FSK com as caracteŕısticas descritas anteriormente.

Tabela 6.3: Delimitações comparativas da taxa de transmissão dos sistemas FSK e
TMUX na presença de Doppler.

Portadoras do FSK
2 4 8 16

Sistema FSK TMUX TMUX TMUX

Traçando ainda um limite de aceitável de taxa de erro, como por exemplo 10−3,

e estando os sistemas TMUX e SC-FDMA operando em uma mesma taxa é posśıvel
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Figura 6.15: Sistemas TMUX e FSK com diferentes taxas Doppler 3m/s.

identificar a relação Eb/N0 mı́nima para que esta taxa de erro seja alcançada. No

caso do FSK com 16 portadoras são necessários mais de 12 dB enquanto o TMUX

requer uma relação de 6 dB para alcançar a mesma taxa.

6.4.2 Análise da equalização no FSK

Uma abordagem mais abrangente do sistema FSK foi utilizada para compara seu

desempenho aos demais sistemas analisados. Com esta finalidade foi inserido o

processo de equalização no receptor.

O equalizador do sistema FSK é desenvolvido segundo o método MMSE. Para

isto foi utilizado um bloco de sinal piloto sc.

No receptor, antes de de serem estimados os śımbolos são equalizados no domı́nio

da frequência FDE.

O efeito da equalização no sistema FSK pode ser observado na Figura 6.16. Os

resultados obtidos não demonstram melhorias significativas em seu desempenho. A

maior duração do śımbolo FSK garante uma menor interferência entre eles, de forma

que os efeitos da equalização deixam de ser evidentes.

Foi avaliado também os efeitos da equalização em sistemas com a taxa de trans-

missão reduzida (FSK 8, 4 e 2). Para esta análise foi avaliada a BER em função

da Eb/N0. No FSK 2, a presença do equalizador é menos significativa, sendo ainda,

para elevada Eb/N0 a melhoria do desempenho praticamente impercept́ıvel.
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Figura 6.16: Sistemas SC-FDMA, OFDM e FSK com equalizador MMSE operando
em um canal com múltiplos percursos.
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Figura 6.17: Sistemas SC-FDMA, OFDM e FSK com equalizador MMSE operando
em um canal com múltiplos percursos.
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Caṕıtulo 7

Conclusões e trabalhos futuros

Neste trabalho foram analisados alguns sistemas de comunicação que operam com

múltiplas portadoras no ambiente subaquático na presença do efeito Doppler, vi-

sando aqueles que operam com maiores taxas e melhor desempenho. Sob esta pers-

pectiva foram avaliados os desempenhos dos sistemas SC-FDMA, OFDM e FSK,

sendo a figura de mérito utilizada para tanto a taxa de erro de bit. Ainda neste

contexto, procedeu-se à analise da modelagem deste sistema através do transmulti-

plexador, sendo seu desempenho comparado ao dos demais sistemas avaliados.

Foi mostrado, no Caṕıtulo 3 o projeto dos sistemas SC-FDMA e OFDM. Em

ambos os casos foi evidenciada a necessidade de utilização de um peŕıodo de guarda

de comprimento maior ou igual à ordem do canal, realizado pelo prefixo ćıclico, cuja

inserção seguida da remoção faz com que a matriz de canal equivalente seja circu-

lante. Sendo ainda explorada a propriedade de que toda matriz circulante quadrada

pode ser diagonalizada por um par de matrizes de DFT e IDFT, foi identificada a

simplicidade da implementação prática destes sistemas.

Foi verificada também a influência direta entre o tipo de equalizador empregado e

o desempenho dos sistemas. Os resultados das simulações corroboram aqueles apre-

sentados na teoria, quanto maior a SNR maior a similaridade entre o desempenho

dos sistemas com equalizadores MMSE e ZF.

Além disso, os resultados obtidos através das simulações apontam um melhor

desempenho do sistema SC-FDMA em detrimento ao OFDM. A BER mais expres-

siva do OFDM está relacionada ao fato de a informação estar espalhada no domı́nio

do tempo e concentrada na frequência. Em contrapartida, no SC-FDMA antes do

mapeamento nas subportadoras, a informação é combinada linearmente através da

aplicação da DFT, de forma que passa a ser espalhada na frequência, o que ocasiona

em um melhor desempenho.

O projeto do sistema FSK, cuja caracteŕıstica chave é uma maior separação entre

as portadoras, também foi discutido. Entretanto, para comparar estes sistemas a

taxa em que operam foi unificada, de forma que o espaçamento entre as portadoras
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do FSK foi reduzido. A análise proposta indica um melhor desempenho do FSK

em detrimento ao SC-FDMA e OFDM, isto para o caso em que a SNR é menos

expressiva. Contudo, com o aumento da SNR proporciona uma acentuada melhoria

no SC-FDMA e OFDM de forma que seus resultados passam a ser mais interessantes

do que aqueles alcançados com o FSK.

Também foi apresentado, no Caṕıtulo 5, uma proposta de modelagem da co-

municação acústica submarina através do transmultiplexador ou TMUX. Foi dada

ênfase à classe de TMUX fixo com solução ZF. No transmissor, foram empregados

filtros de comprimento fixo, sendo o comprimento dos filtros do receptor também fixo

e dependente daquele do transmissor. O comprimento dos filtros utilizados também

influencia no desempenho do sistema, quanto maior melhor será sua seletividade,

reduzindo a interferência entre as sub-bandas e consequentemente a BER. Por ou-

tro lado, filtros longos implicam em um aumento da complexidade computacional.

Tais caracteŕısticas resultam em um maior grau de liberdade durante o projeto do

transmultiplexador.

Sendo ainda o conhecimento do canal uma informação necessária para o projeto

dos filtros do receptor, e diante da impossibilidade de obtenção desta informação,

a abordagem adotada durante o projeto do TMUX baseia-se em uma estimativa,

realizada conforme apresentado no Caṕıtulo 4. Além disso, no escopo deste trabalho

o canal é considerado constante durante a transmissão da mensagem.

Observando o resultado das simulações, é posśıvel identificar uma considerável

deterioração da taxa de erro nos sistemas SC-FDMA, OFDM e também FSK na

presença do efeito Doppler, o que comprova uma maior sensibilidade destes efeitos

nestes sistemas. O transmultiplexador, no entanto, mostrou-se uma ferramenta

bastante eficiente no processo de comunicação subaquática, visto que permite uma

maior eficiência em relação aos demais métodos avaliados, sobretudo maior robustez

na presença do efeito Doppler.

Os resultados indicam que a utilização do TMUX pode alcançar taxas de trans-

missão maiores do que os sistemas baseados em SC-FDMA, OFDM, e até mesmo

FSK mantendo uma mesma taxa de erro, especialmente quando o canal apresenta

efeito Doppler.

7.1 Trabalhos futuros

Como sugestão para trabalhos futuros, uma extensão deste trabalho seria aprofundar

o estudo de otimização da estrutura do transmissor que permita uma simplificação

no projeto do receptor utilizados no transmultiplexador. Com este intuito podem

ser analisados:
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• Transmultiplexadores variantes no tempo com redundância reduzida; Trans-

multiplexadores variantes no tempo com apenas um elemento de redundância,

independente da ordem do canal;

• Transmultiplexadores baseados em solução MMSE com redundância mı́nima

variantes no tempo;

Tais projetos devem contemplar também:

• Sistemas diversidade espaço-temporal realizadas com múltiplas antenas trans-

missoras e receptoras (MIMO)
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