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Resumo

Esta tese discute a medicao e a caracterizacao das redes de distribuicao de energia elétrica
de baixa tensdo (RDE-BT) e externa (outdoor) como meio de comunicacao de dados
para sistemas power line communication (PLC). Sao apresentados e discutidos diversos
parametros obtidos a partir de uma campanha de medicao realizada na RDE-BT de
uma concessionaria brasileira. Dentre os parametros analisados destacam-se o tempo
de coeréncia, banda de coeréncia, espalhamento do atraso, comprimento da resposta ao
impulso do canal e capacidade do canal, quando se considera as bandas de frequéncias
de 1,7 a 30 MHz, 1,7 a 50 MHz e 1,7 a 100 MHz. As analises estatisticas evidenciam o
potencial da rede de energia elétrica como meio de comunicacao e discute os limites dessa
potencialidade. Além disso, sao propostos modelos de densidade espectral de poténcia
dos ruidos, caracterizacao esparsa de canais PLC e proposto um modelo para geracao
de canais PLC variantes no tempo, cujo tempo de coeréncia entre as realizacoes dos
canais é controlado. A estimacao de canais PLC é apresentada como uma oportunidade
de aplicagao das técnicas de amostragem compressiva. Os resultados relacionados com
as modelagens propostas constituem um ferramental de grande utilidade para projetar e
analisar o desempenho de sistemas PLC.

Palavras-chave: Medigao de canal, Caracterizacao de canal, Estimacao de canal, Rede de

Distribuicao de Energia Elétrica, PLC, OFDM, Amostragem compressiva.



Abstract

This dissertation aims at discussing the measurement and characterization of outdoor
electric power grid of low voltage as communication medium (power line communication
- PLC). Statistical analyses carried out on several parameters such as average channel
gain, coherence time, coherence bandwidth, delay spread, length of the channel impulse
response, and channel capacity, when it is considered the frequency bands from 1.7 to 30
MHz, from 1.7 up to 50 MHz, and from 1.7 up to 100 MHz, are presented. These analyses
reveal the circumstances in which outdoor and low-voltage electric power grids can be
advantageous to support a reliable and efficient PLC system operation. Moreover, power
spectral density models of additive noise and sparse representation of PLC channels are
proposed. Also, a PLC time-varying channels model generator that makes use of coherence
time is introduced. The proposed model generator, which is validated with measured
PLC channels, is an effective tool to carry out performance analysis of PLC systems.
Finally, PLC channel estimation is highlighted as an opportunity for the application of
compressive sampling-based techniques. The use of traditional OFDM - based channel
estimation techniques and the ones based on compressive sensing gives some directions
for advancing channel estimation techniques for PLC channels.

Keywords: channel measurement, channel characterization, channel estimation, power

line communication, and electric power distribution network.
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1 Introducao

Durante as ultimas décadas houve um aumento significativo na demanda por servigos
de telecomunicagoes em alta velocidade. Novos servigos multimidia, como video sob de-
manda, telefonia IP (do inglés, internet protocol), servigos de monitoragao e vigilancia,
automagcao residencial e acesso a internet sao exemplos que exigem cada vez mais ca-
pacidade das redes de telecomunicagoes. Com os avancos na area de microeletronica
e a diminui¢ao dos custos de producao dos processadores digitais de sinais, somados a
desregulamentacao das telecomunicagoes, meios para comunicacao de dados inovadores
e tecnologias para telecomunicagoes passaram a ser investigados com maior intensidade.
Uma dessas tecnologias que se apresenta como promissora é a PLC (do inglés, Power line

Communication), a qual utiliza a rede de energia elétrica como meio de comunicagao de
dados.

Diversos fatores estimulam o estudo e o desenvolvimento da tecnologia PLC, dentre
os quais destacam-se os custos envolvidos na instalagao e manutencao de redes de acesso,
normalmente denominadas de ultima milha ou de tltimos metros (do inglés, last mile ou
last meters), que representam aproximadamente 50% de todo o investimento necessario
com infraestrutura e possui um retorno de investimento a longo prazo, pois depende
do nimero de assinantes atendidos (HRASNICA ABDELFATTEH HAIDINE, 2004). Essa
constatacao se torna uma das grandes motivagoes para o uso da tecnologia PLC, pois as
redes de distribuigao de energia elétrica (RDE) possuem uma grande penetragao (acima
de 95% da populagao mundial), o que as torna uma solu¢ao com custos menores, uma
vez que a infraestrutura ja esta disponivel. Outro motivador para se utilizar a tecnologia
PLC esta no seu grande potencial para convergéncia de redes. De fato, os sistemas PLC
também servem para provimento de servigos de telecomunicagoes sobre a rede de energia
elétrica, para, por exemplo, atender as demandas dos servicos de telecomunicagoes das

redes elétricas inteligentes (smart grids) (WILLIE, 2006).

Embora seja potencialmente conveniente para a transmissao de dados, e um meio de

comunicac¢ao de dados de baixo custo para medicao e controle do fornecimento de energia
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elétrica, consumo de dgua, gas em residencias e industrias, além de transmissao de dados
em altas taxas, o uso das redes de energia elétrica como meio de comunicacao de dados é
um dificil desafio. A rede de energia elétrica nao foi projetada para transmissao de dados
e, embora o custo de implementacao da comunicagao de dados nao seja elevado, existe

uma forte concorréncia com as solugoes sem fio disponiveis (BIGLIERI, 2003).

Nas ultimas décadas, diversas técnicas de modulacao digital de dados monoportadoras
foram utilizadas, tais como M-PSK (do inglés, M-ary phase shift keying), M-FSK (do
inglés, M-ary frequency shift keying) e M-QAM (do inglés, M-ary quadrature amplitude
modulation), chegando as técnicas mais eficientes e robustas, como a técnica de modulagao
por espalhamento espectral e aquelas baseadas em multiportadoras, como a OFDM (do
inglés, orthogonal frequency division multiplexing) ou a HS-OFDM (do inglés, hermitian

symmetric OFDM) (RIBEIRO et al., 2014).

A técnica OFDM, introduzida no inicio da década de 70 (SALTZBERG, 1967; CHANG;
GIBBY, 1968; WEINSTEIN; EBERT, 1971), oferece uma transmissao flexivel e de elevada
eficiencia espectral, principalmente quando o canal exibe seletividade na frequéncia e
variacao temporal se o transmissor dispoe, a priori, de informacoes do canal. Essa técnica
tem sido aplicada em sistemas de comunicacao de dados pela rede de energia elétrica,
cujo canal é o cabo de distribuicao de energia elétrica, de forma a maximizar a vazao
(RIBEIRO, 2005; GAULT; CIBLAT; HACHEM, 2005; MOROSI et al., 2005; CAMPOS; RIBEIRO,
2008; SANCHEZ-MARTINEZ et al., 2010; FERREIRA et al., 2010).

A principal caracteristica da OFDM que justifica sua rapida disseminacao estd no fato
de que cada subportadora pode ser considerada livre de interferéncia intersimbélica (I1IS)
com o uso do prefixo ciclico (CP, do inglés, cyclic prefir) de tamanho apropriado. Outro
motivador do uso da OFDM reside na aplicacao de estratégias de alocacao de poténcia e
bits eficiente, caso se possua a informacao sobre o estado do canal (CSI, do inglés, channel
state information) no transmissor. Essa estratégia melhora consideravelmente a vazao do

sistema de comunicacao de dados.

Por outro lado, a OFDM apresenta alguns inconvenientes, como: elevada flutuagao
do envelope do sinal devido a transmissao de muitas subportadoras, o que requer o uso
de amplificadores de poténcia lineares numa ampla faixa, sensibilidade as variagoes de
frequéncias dos osciladores, entre outras. Tais inconvenientes resultaram na introducao
do sistema de comunicagao monoportadora com prefixo ciclico (SC-CP, do inglés, single

carrier - cyclic prefiz) (FALCONER et al., 2002).

O SC-CP tem sido proposto utilizando o prefixo ciclico que permite a equalizacao
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linear do sinal no dominio da frequéncia (FDE, do inglés, frequency domain equalization),
igualmente ao realizado na OFDM. O SC-CP possui uma similaridade muito grande com
a OFDM, o que resultou em uma série de trabalhos visando obter comparacoes de desem-

penho entre esses sistemas.

A maioria dos trabalhos comparando o desempenho entre SC e OFDM considera que
o canal de comunicagao é conhecido no transmissor e no receptor. Apenas em (LA-GATTA
et al., 2010) e (LA-GATTA; FINAMORE; RIBEIRO, 2013) tem-se uma andlise comparativa
entre SC-CP e OFDM para sistemas PLC quando o transmissor nao dispoe da CSI. No
caso de sistemas SC-CP, pouca atencao tem sido dada ao problema de se estimar o canal
de comunicacao. Por outro lado, esse assunto é bem explorado quando se considera a
modulagao OFDM.

O desempenho dos sistemas de comunicagcao OFDM e SC-CP tem forte dependéncia
com o processo de estimacao do canal. Este fato é ainda mais evidente nos canais PLC,
posto que sao seletivos na frequéncia e no tempo. Diversos trabalhos tém enderecado o es-
tudo das técnicas de estimagao de canais PLC aplicadas a OFDM. Alguns desses trabalhos
sao baseados em técnicas nao supervisionadas para a obtencao da resposta em frequéncia
do canal (CFR, do inglés, channel frequency response) (RAUGI; TUCCI, 2006; TUCCI et al.,
2007, 2008; MUSOLINO; RAUGI; TUCCI, 2008; LAGUNA-SANCHEZ; BARRON-FERNANDEZ,
2009; DIAS et al., 2010), outros exploram técnicas supervisionadas, principalmente as co-
nhecidas como PSAM (do inglés, pilot-symbol-aided modulation) (BUECHE et al., 2004;
CORLAY et al., 2007; CORTES; TONELLO; DIEZ, 2007; MO et al., 2009; BUECHE et al., 2009).

Mais recentemente, uma nova abordagem para a estimacgao de canais de comunicagao
tem sido discutida. Trata-se da emergente técnica de amostragem compressiva (CS, do
inglés, compressive sensing, compressed sensing ou, compressive sampling) aplicadas ao
problema de se obter a CSI com o objetivo de estimar de forma eficiente a CFR para
aplicar ao OFDM (TAUBOCK; HLAWATSCH, 2008; HAUPT et al., 2010; BAJWA et al., 2010;
MENG et al., 2011). Nessa abordagem, a disponibilidade da CSI no receptor permite que
se explore as informagoes dos efeitos de atraso, Doppler e/ou diversidade espacial para se

combater o desvanecimento do canal de comunicagao (BAJWA et al., 2010).

Entretanto, para que as estratégias utilizadas para minimizar os efeitos de distorcao
do sinal, causados pelo meio de comunicac¢ao, fornecam elevado desempenho do sistema
de comunicacao de dados PLC, é de vital importancia conhecer a dinamica do meio
utilizado, que no presente trabalho é a rede de distribuicao de energia elétrica em baixa

tensao (RDE-BT). Porém, o comportamento da RDE-BT quando utilizada como meio de
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comunicac¢ao de dados é pouco conhecida.

No Brasil, diversos projetos de P&D apoiados por concessionérias de energia elétrica
tém sido desenvolvidos para verificar a viabilidade técnica das tecnologias PLC disponiveis
no mercado. Tais projetos tém contemplado a analise de desempenho das tecnologias
PLC banda larga e banda estreita em ambientes externos (outdoor) (redes de distribuicao
de baixa e média tensoes), assim como em ambientes internos (indoor) (subestagoes e
residéncias). Atualmente, as solugoes de medigao eletronica comercial disponibilizam in-
terfaces de comunicacao baseadas na tecnologia PLC. Analisando a grande maioria dos
projetos de P&D relacionados a tecnologia PLC, constata-se que os mesmos privilegiam
o desenvolvimento e o emprego de solucoes de comunicagao baseadas em tecnologias de-
senvolvidas no exterior para a solucao de diversos problemas de telecomunicacoes das
concessiondarias de energia elétrica. Na quase totalidade desses projetos de P&D é repor-
tado que o emprego da tecnologia PLC nao é confiavel, devido as caracteristicas inerentes

das redes de energia elétrica (COLEN et al., 2014).

De uma forma geral, nesses projetos de P&D, o foco é a andlise da tecnologia PLC
previamente escolhida no mercado, ou a adaptacao dela para a solug¢ao de um problema de
comunicacao de dados num dado contexto. Apesar da aplicabilidade dos resultados de tais
projetos de P&D, constata-se que em nenhum deles foi proposto a andlise da viabilidade
técnica das RDE-BT brasileiras como meio de transmissao de dados. Do ponto de vista
de telecomunicagoes, o emprego de uma tecnologia de telecomunicacao pressupoe o conhe-
cimento das informagoes do meio de comunicacao de dados. Noutras palavras, conhecer o
meio de comunicacao de dados é condicao sine qua non para desenvolver e empregar siste-
mas de comunicagao de dados que maximizem a utilizagao dos recursos disponiveis. Esse
conhecimento é de suma importancia para indicar aos fabricantes os requisitos minimos
que as tecnologias PLC devem atender para funcionar com garantia de servigo (QoS, do
inglés, quality of service) nas RDE brasileiras, bem como subsidiar novos desenvolvimen-
tos. Sem esse tipo de informagao as concessionarias continuarao realizando novos projetos
de P&D para verificar o desempenho de novas tecnologias PLC baseando-se sempre em
tentativa e erro. Além disso, esse conhecimento fornece subsidios para o desenvolvimento
de novas tecnologias PLC ou modificagoes nas tecnologias existentes de forma a garantir
o uso efetivo e eficiente das mesmas nas RDE brasileiras. Entretanto, o conhecimento do
meio de comunicacao de dados requer o emprego de sistemas de medi¢cao em conjunto com
ferramentas avancadas de processamento de sinal (OLIVEIRA; FINAMORE; RIBEIRO, 2013)
para medir e caracterizar a resposta em frequéncia do canal, o ruido aditivo, a impedancia

de acesso e os sinais interferentes (rdadio, por exemplo) (COLEN et al., 2014), o que é uma
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tarefa drdua, complexa e de elevado custo.

A falta de informagoes na literatura sobre o comportamento da RDE-BT como meio
de comunicacao de dados para a faixa de frequéncia entre 1,7 e 100 MHz foi a principal
motivagao para o desenvolvimento do presente trabalho. Nesse contexto, destaca-se uma
parceria em P&D entre a Universidade Federal de Juiz de Fora (UFJF), Agéncia Nacional
de Energia Elétrica (ANEEL), CEMIG Distribuigao S.A. e a Financiadora de Estudos e
Projetos (FINEP) firmada em 2010. O objetivo dessa parceria era o projeto de P&D D420,
cujo escopo era o desenvolvimento de um sistema PLC para aplicacoes de telecomunicagoes
e Smart Grids para as RDE-BT brasileiras. Para esse projeto, o conhecimento do canal
PLC era de extrema importancia, motivando ainda mais as pesquisas e a caracterizagao
da RDE-BT brasileira.

Além disso, resultados computacionais obtidos em (PICORONE, 2009) sugeriram a ne-
cessidade de se estudar e propor outros algoritmos de estimacao de canais para OFDM,
pois os estimadores adaptativos e nao adaptativos testados resultaram em baixo desem-
penho do sistema de comunicacao quando esses eram submetidos as variagoes bruscas da
CFR do canal PLC. Uma estratégia que pode se mostrar adequada para esses casos é a
aplicacao da técnica CS com a finalidade de se obter a CFR. Entretanto, uma vez que a
técnica CS é emergente, ainda nao se tem resultados sobre a esparsidade dos canais PLC
e nem do desempenho em estimagao de canais quando se considera canais PLC. Como
resultado, fica uma lacuna no que diz respeito a representacao de canais PLC de forma
esparsa e a viabilidade do uso da técnica CS para estimagao de canais PLC quando se
utiliza a modulacao OFDM. Porém, o estudo de diversas técnicas aplicadas ao sistema
PLC, sobretudo de estimacao de canais PLC, requer um sintetizador de modelos de canais
que retratam mais fidedignamente o ambiente estudado, no nosso caso a RDE-BT. Tais
sintetizadores de canais PLC outdoor, cuja variacao temporal é controlada pelo tempo de
coeréncia do canal sao, também, de grande importancia, posto que nao sao encontrados

na literatura.

1.1 Objetivos

Considerando o contexto supracitado, os objetivos desta tese de doutorado sao os

seguintes:

i) estudar, através de uma revisao bibliogréfica, o canal PLC, os sistemas de co-

municacao PLC, as técnicas tradicionais de estimagao de canais PLC e a técnica de
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amostragem compressiva com foco na estimagao de canais esparsos;

ii) analisar os dados provenientes de uma campanha de medicao de canais PLC out-
door, ou seja, medicao da RDE-BT da cidade de Juiz de Fora;

iii) caracterizar as RDE-BT como meio de comunicacao de dados para as bandas de
frequéncias de 1,7-30 MHz, 1,7-50 MHz e 1,7-100 MHz;

iv) propor modelos matemadticos para representar as densidades espectrais de poténcia

dos ruidos tipicos encontrados nas RDE-BT usadas como meio de comunicacao de dados;

v) propor uma metodologia para representar de forma esparsa os canais PLC obtidos

por meio de medicoes;

vi) conceber um sintetizador de canais PLC aderente as RDE-BT, cujo tempo de

coeréncia entre as realizacoes de canais é controlado.

1.2 Organizagao do trabalho

Esta tese de doutorado esta organizada da seguinte forma: no Capitulo 2 sao apresen-
tadas as revisoes bibliograficas referentes aos canais PLC, OFDM, estimadores de canais

PLC e amostragem compressiva.

No Capitulo 3 é discutida a caracterizacao do canal PLC outdoor brasileiro, ou seja,
a RDE-BT. A campanha de medicao desses canais PLC é apresentada, composta pelos
equipamentos utilizados e a metodologia aplicada para medicao e caracterizacao da rede

de energia elétrica como meio de comunicacao PLC.

O Capitulo 4 discorre sobre a representacao esparsa de canais PLC. Nesse capitulo,
é apresentada uma proposta para a representacao dos canais PLC de forma esparsa,
obtidos através de um processo de medicao, tal como discutido no Capitulo 3. Também
¢ analisado, através de simulagoes computacionais, o problema de estimacao de canais
PLC como uma oportunidade de uso das técnicas de amostragem compressiva, ainda
incipientes em sistemas PLC. A aplicacao de tais técnicas em estimacao de canais é vista
como uma oportunidade de se aumentar a vazao do sistema PLC. O Capitulo 4 finaliza
com a apresentacao de uma nova estratégia para gerar modelos de canais PLC linear e

variante no tempo, além de modelos lineares e periodicamente variantes no tempo.

Finalmente as conclusoes e sugestoes para trabalhos futuros sao apresentadas no Cap.
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2 Rewvisao teorica

O presente capitulo apresenta as revisoes bibliograficas referentes aos canais PLC,
OFDM, estimadores de canais PLC e amostragem compressiva, topicos essenciais para o

entendimento dos capitulos subsequentes.

2.1 Meio de Comunicacao PLC

A seguir sao apresentados os modelos de canais PLC, partindo-se do mais conhecido
(ZIMMERMANN; DOSTERT, 2002a) e utilizado, chegando a outros que se propdem a uma
melhor representacao dos canais PLC reais, isto é, modelos linear e variante no tempo
e linear e periodicamente variante no tempo. Entretanto, vale ressaltar que ainda nao
existe um consenso sobre qual modelo de canal de comunicagao é mais representativo
para o meio de comunicagao, rede de energia elétrica, o que é confirmado pelo nimero de

trabalhos publicados sobre o tema nos dias de hoje.

2.1.1 Modelo do Canal PLC

O canal PLC é tido como seletivo em frequéncia, variante no tempo, corrompido por
ruidos de fundo colorido e por ruido impulsivo. Além disso, a topologia da rede de energia
elétrica, as caracteristicas dos condutores, isoladores, conectores, carga, casamento de im-
pedancia, além de outros componentes utilizados nessas redes influenciam na propagacgao

dos sinais. Por tudo isso, o canal PLC é muito dificil de ser modelado (BIGLIERI, 2003).

Devido as dificuldades supracitadas, as primeiras propostas para modelagem de canais
PLC foram baseadas em andlises estatisticas dos resultados de diversas medi¢oes reali-
zadas. A caracterizagao do canal PLC baseada em medidas é denominada de top-down.
Em seguida, modelos que buscavam descrever o comportamento do canal PLC através de
equacoes de propagacao de sinais em condutores nao ideais baseado na teoria de linhas
de transmissao foram apresentados. Essa abordagem deterministica é denominada de

bottom-up. Os resultados obtidos com a abordagem bottom-up confirmaram varias carac-
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teristicas do canal PLC descritas na abordagem top-down, como a natureza multipercurso
da propagacao do sinal pela rede de energia elétrica. Como exemplo de caracterizagoes
baseadas em anédlises estatisticas pode-se consultar (HOOIJEN, 1998; ASSIMAKOPOULOS;
PAVLIDOU, 2001), enquanto caracterizagoes deterministicas sao discutidas em (BOSTOEN;
WIEL, 2000; ZIMMERMANN; DOSTERT, 2002a; GALLI; BANWELL, 2006).

Embora este canal de comunicacao utilize um fio metalico como meio de propagacao
(wireline), as caracteristicas de propagagao se assemelham em muito as caracteristicas
encontradas em canais sem fio, tais como desvanecimentos seletivos em frequéncia e no
tempo além da presenca de ruidos de fundo e impulsivos devido, sobretudo, ao descasa-
mento de impedancia e conexao e desconexao de cargas elétricas de comportamento nao

linear.

E importante ressaltar que o canal PLC nao fornece uma conexao ponto a ponto
entre o transmissor e o receptor, mas um barramento composto de diversas derivagoes,
com cargas que introduzem alteragdes no meio de comunicac¢ao, principalmente quando
estas variam com o tempo. Os estados das cargas conectadas a esse barramento pos-
suem uma variacao dinamica, algumas sendo conectadas e desconectadas aleatoriamente
ao barramento, outras comutando em sincronismo com a frequéncia fundamental da rede
de energia elétrica. Essa dinamica das cargas gera uma variacao na impedancia de acesso
no ponto de conexao a rede de energia elétrica. Com isso, nao somente o sinal se propaga
diretamente do transmissor ao receptor, como também surgem reflexdes do sinal nos pon-
tos onde houver descasamentos de impedancias (ZIMMERMANN; DOSTERT, 2002a; GALLI;
BANWELL, 2006).

Devido a variabilidade temporal, espectral e espacial apresentada pelo canal PLC, a
andlise de desempenho de sistemas PLC, sobretudo de técnicas de estimacao de canais
PLC, demandam o uso de modelos que representem estas dinamicas. O modelo de canal
PLC mais simples e amplamente utilizado é o modelo de canal PLC linear e invariante no
tempo (LIT) introduzido em (ZIMMERMANN; DOSTERT, 2002a), proposto para redes de
energia elétrica externa (outdoor) e de baixa tensao com banda de frequéncia de 500 kHz
a 20 MHz, embora também seja utilizado para frequéncias maiores por falta de modelos
especificos para essas frequéncias. Algumas modificagbes neste modelo sao realizadas
para contemplar o comportamento de canais LVT, além daqueles ditos LPVT, conforme

é descrito na Seg. 2.1.1.1.
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2.1.1.1 Canal PLC Linear e Invariante no Tempo (LIT)

Devido as varias reflexdes do sinal sobre a rede de energia elétrica, o sinal transmitido
aparece muitas vezes no receptor com diferentes amplitudes e fases. Essa constatacao
sugere o modelo de canal baseado em ecos. Considerando que existem efetivamente P
ecos do sinal transmitido chegando ao receptor, a resposta ao impulso do canal (CIR, do

inglés, channel impulse response) pode ser considerada como:

h(t) = ) ki(t—m), (2.1)

em que 7; e k; representam o atraso individual de cada eco e sua atenuagao, respectiva-
mente. O atraso individual de cada eco pode também ser representado por 7; = d;/v,,
em que d; ¢ o comprimento do cabo e v, é a velocidade de propagacao do sinal pelo
cabo de energia elétrica considerado. Aplicando-se a transformada de Fourier na eq. (2.1)

obtém-se a resposta em frequéncia do canal PLC:

»
H(f) = > ke ??m (2.2)
i=1

Na pratica, k; depende do comprimento do cabo de energia elétrica e também da frequéncia.
Baseados em diversas medigoes em diferentes canais PLC, chegou-se a uma aproximacao

de k; como:
ki = k(f, di) = gie™® D%, (2.3)

em que g; ¢ um fator de peso que inclui detalhes da topologia da RDE e a( f) representa o
coeficiente de atenuacao dependente da frequéncia. Substituindo a eq. (2.3) na eq. (2.2),

a resposta em frequéncia assume a forma de:

P
H(f) = Zgie—a(fwz—e—jzwf@ (2.4)

i=1
Dos resultados obtidos com os estudos baseados em linhas de transmissao, o modelo

proposto na eq. (2.4) para canais PLC LIT foi refinado e, finalmente, apresentado como
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(ZIMMERMANN; DOSTERT, 2002a):
P
H(f) = Z gie~ () +aBld; (2.5)
i=1
P
— Zgie—a(ﬁdie—jﬁdi (2.6)
i=1
P
= Y gt i (2.7)

i=1

em que ag,a; € R s@o os parametros de atenuacao, r € R é o expoente do fator de

atenuacao e = 2r f /v, é a constante de fase.

O espectro de amplitude da resposta em frequéncia de um canal PLC LIT, cujos

parametros sao listados na Tab. 1 (ZIMMERMANN; DOSTERT, 2002a), pode ser visualizado

na Fig. 1.

ganho em dB

frequéncia em MHz 25

10

15

tempo em ms

Figura 1: Mddulo da resposta em frequéncia de um canal PLC LIT.

Tabela 1: Parametros do modelo do canal PLC em rede de baixa tensao externa (7).

? 1

2

i 0,64 | 0,38

d:(m) | 200,00 | 222,40

r=1 apg=0

3 1
0,15 | 0,05
224,80 | 267,50

a1 =7,8 10710

Essa modelagem, amplamente discutida na literatura, baseia-se na multipropagagao

do sinal elétrico através da rede de energia elétrica. Ela é apropriada quando se considera

que as cargas conectadas ao barramento de energia elétrica nao alteram seu estado no
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decorrer do tempo, ou seja, nao existe variacao de impedancia nos nés da rede de energia

elétrica.

Entretanto, conforme observado em (CORRIPIO et al., 2006; MUSOLINO; RAUGI; TUCCI,
2008), devido a dinamica dos equipamentos elétricos conectados a rede elétrica, para uma

modelagem mais adequada deve-se considerar as suas variagoes temporais.

2.1.1.2 Canal PLC Linear e Variante no Tempo (LVT)

Baseado no modelo proposto em (ZIMMERMANN; DOSTERT, 2002a) e nos resultados
apresentados em (CORRIPIO et al., 2006) referentes a taxa de variacao temporal do canal
PLC, o modelo proposto na eq. (2.7), canal LIT, foi adaptado de forma a representar um
canal linear e variante no tempo (PICORONE; RIBEIRO; CERQUEIRA, 2009). A resposta
em frequéncia do canal (CFR, do inglés, channel frequency response) PLC LVT é dada
por

P
H(f1) = 3 gty teorasVig-ei (2.8)

i=1
em que o ganho g;(t) do i-ésimo caminho estd relacionado com os coeficientes de trans-
missao e reflexao de cada terminacao e, consequentemente, as cargas conectadas na rede
de energia elétrica. Dependendo da variagdo do comportamento destas cargas, ¢;(t) pode
ser variante com o tempo. Nesse modelo, ¢;(¢) assume a forma de um processo estocastico
com o objetivo de impor ao modelo uma variabilidade temporal na resposta em frequéncia
do canal PLC. Quando se analisa o canal PLC, os multiplos percursos sao causados por
um descasamento de impedancia gerando sucessivas reflexdes entre descontinuidades es-
pecificas ao longo da linha (ZIMMERMANN; DOSTERT, 2002a; GALLI; WARING; MEMBER,
2002; GALLI; BANWELL, 2006; MORENO-RODRIGUEZ; BERGER, 2008). Com isso, diferen-
temente do caso da comunicacao sem fio, a caracteristica de multiplos percursos nas redes

de energia elétrica se assemelha a uma distribuigdo lognormal (GALLI, 2009).

Em (PICORONE; RIBEIRO; CERQUEIRA, 2009), ¢;(¢) é uma varidvel aleatéria cuja dis-
tribuicao de probabilidade é normal, com média igual a ¢; do modelo de canal PLC
LIT discutido e variancia Ugw que determina o grau de variabilidade do canal PLC, ou
seja, gi(t) ~ N(gi,0;). A Fig. 2 ilustra vérias realizacoes do médulo da resposta em

frequéncia desse modelo, considerando g;(t) ~ N (g;, 107%).

E de se esperar que a variagao temporal representada pela variancia agi seja altamente

dependente das caracteristicas dinamicas das cargas conectadas ao barramento de energia
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ganho em dB

frequéncia em MHz 250

tempo em ms

Figura 2: Mddulo da resposta em frequéncia de um canal PLC LVT.

elétrica. Desta forma, seu conhecimento depende basicamente de medidas realizadas

nesses barramentos.

Estudos como em (CORRIPIO et al., 2006) mostram que canais PLC, além de variarem
com o tempo, podem possuir também variagoes abruptas de sua resposta em frequéncia de
modo sincronizado com a frequéncia fundamental dos sistemas de poténcia (50 ou 60 Hz),
em funcao das caracteristicas de algumas cargas conectadas na rede elétrica, conforme
também verificado em (OLIVEIRA, 2010). Portanto, hd necessidade de um modelo que

represente tal variagao periddica no tempo, como mostrado na Seg¢. 2.1.1.3.

2.1.1.3 Canal PLC Linear e Periodicamente Variante no Tempo (LPVT)

Os canais LPVT exibem uma variacao abrupta ciclo-estacionaria sincronizada com
a frequéncia fundamental (50 Hz ou 60 Hz) da rede de energia elétrica. Esta variacao
tem como origem a mudanca de estado das cargas conectadas a rede elétrica quando a
tensao fundamental estd proxima do cruzamento por zero (conversores AC-DC baseados
em retificadores, etc). Dessa forma, a resposta ao impulso do canal PLC sofre uma
variacao ciclo-estacionaria, sincronizada com meio periodo da componente fundamental

em sistemas de poténcia (1/2f,).

Pode-se introduzir o efeito da variacao ciclica do canal PLC considerando P; e Ps
como conjuntos de parametros de dois modelos LIT distintos de canais PLC. O canal
LPVT ¢ obtido fazendo-se com que P; e P sejam ciclicamente permutados na eq. (2.8).

Dessa forma, o modelo de canal LPVT gera a resposta em frequéncia de dois canais PLC
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LVT distintos, Hrvri(f,t) e Hpyra(f,t), associados respectivamente aos conjuntos de
parametros P; e Py e os permuta continuamente no transcorrer do tempo, fazendo com
que a resposta em frequéncia do canal PLC LPVT, H(f,t), seja ora Hryri(f,t) e ora

Hpyra(f,t), ou seja,

Hyyra(f.t), se (%—g) <t< (%Jrg)

Hpyra(f,t),  caso contrario,

H(ft) = (2.9)
em que k € N e p é o intervalo de tempo em que a resposta do canal permanece com
os mesmos parametros perto da tensao nula da rede elétrica. A Fig. 3 ilustra o com-
portamento do canal, quando P; é dado pela Tab. 1, Py é dado pela Tab. 2 originada
de (ZIMMERMANN; DOSTERT, 2002a), considerando-se a frequéncia fundamental da rede

elétrica f, =60 Hz e p = 2 ms.

ganho em dB

frequéncia em MHz 25 0

tempo em ms

Figura 3: Modulo da resposta em frequéncia de um canal PLC LPVT.

Tabela 2: Parametros do modelo do canal PLC em rede de baixa tensao externa (Ps).

i 1 2 3 4 5
gi 0,029 | 0,043 | 0,103 | -0,058 | -0,045
d;(m) 90 102 113 143 148
i 6 7 8 9 10
gi -0,040 | 0,038 | -0,038 | 0,071 | -0,035
d;(m) | 200 260 322 411 490
i 11 12 13 14 15
gi 0,065 | -0,055 | 0,042 | -0,059 | 0,049
d;(m) | 567 740 960 1130 | 1250
r=1 agp =0 a; =7,81071




2.1 Meio de Comunicacio PLC 32

Por fim, pode-se definir 0 <t < T, em que T, é o tempo de coeréncia do canal PLC,
ou seja, o intervalo de tempo em que sua resposta ao impulso é considerada constante, o
que de acordo com (CORRIPIO et al., 2006) nao é inferior a 600 us para canais PLC indoor.
Entretanto, valores de g e T, também sao altamente relacionados com o canal PLC, o que
pode nos levar a valores diferentes para diferentes tipos de ambientes (externos, internos,

embarcados, etc).

Em (CAGETE et al., 2011), além da forma comutada para representar a variagao ciclica
dos canais PLC, semelhante a supracitada, foi discutido o caso em que essa variacao ciclica

se da de forma harmonica, ambas para o ambiente indoor e para a banda de frequéncia
de até 30 MHz.

Uma modelagem para canais PLC indoor foi proposta em (BABIC M. HAGENAU;
BAUSCH, 2005). Essa modelagem considera o comprimento do condutor relativamente
curto, assim nao considera a caracteristica de atenuacao passa-baixa imposta pelo meio.
Além disso, difere da anteriormente apresentada por ser desenvolvida no dominio do

tempo. Essa modelagem é apresentada na Seg. 2.1.1.4.

2.1.1.4 Modelo de canal PLC indoor

Para a geracao dos modelos de CIR em redes de energia elétrica indoor é considerada
a existéncia de P percursos para o sinal. Inicialmente é considerado que cada um desses
percursos sao representados por impulsos de Dirac, igualmente espacados, sobre a duracao
T}, da CIR, ou seja, considera-se que o i-ésimo impulso de Dirac esteja localizado no tempo

Th .
pP_1"

t, = i=01,...,P—1 (2.10)

O modelo assume que as amplitudes dos impulsos decaem exponencialmente da maior
amplitude by até o valor minimo b;. Dessa forma, no primeiro passo do procedimento de

geracao do modelo de canal no dominio do tempo, tem-se
b\ T
ha[t] = bo (—1) " (2.11)
bo

O segundo passo ¢ obter hs|t;], escolhendo de forma aleatéria a polaridade dos valores
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nao nulos de h4[t;], exceto o primeiro e o ltimo, ou seja,

(

b(), tz = 0
Bzh ti, araz'zl,...,P—Q
halt;] = iftil, , (2.12)
b1, ti ="Th
0, caso contrario

\

em que B; € [—1,1] é uma varidvel aleatéria uniformemente distribuida. Essa aleato-
riedade das fases dos impulsos imposta pelo modelo busca representar a situacao mo-
mentanea das cargas no barramento, ou seja, o estado ligado ou desligado dos equipa-

mentos elétricos ligados na rede de energia elétrica.

No terceiro passo, aplica-se um deslocamento no tempo, também de forma aleatéria,
dos impulsos 2,3,..., P —1 de hy. O intervalo temporal de deslocamento permitido para
os impulsos é dado por

1 71,

Al =455

ks, (2.13)

em que o fator 0 < ks < 1 indica o valor absoluto da maxima variacao admitida. Conse-
quentemente, no terceiro passo € obtido a CIR dada por

4

hol0], t;=0

halti] = holt;]l, ti=Ki+t;, j=1,2,...,P—2 | (2.14)
holTh), ti=P—1
0, caso contrario

\

em que K; € [-At,+At] é uma varidvel aleatéria uniformemente distribuida.

Finalmente, toda a resposta ao impulso obtida no passo anterior é atrasada de t,

representando o atraso do menor percurso, ou seja,

O procedimento descrito para gerar os canais no dominio do tempo é denominado nesse
trabalho de gcdt(N,, T}, bo, b1, to, ks), no qual sdo explicitados os seis graus de liberdades

do modelo.

Aplicando-se a transformada de Fourier na eq. (2.15) obtém-se Hy(f), ou seja, o

modelo da resposta em frequéncia do canal de comunicacao PLC indoor.

A Fig. 4 retrata as saidas obtidas durante uma realizagao do procedimento para gerar
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o modelo de canal PLC quando se adota os valores referentes ao modelo 1 de (BABIC

M. HAGENAU; BAUSCH, 2005).

0.04} 1 0.04}
E 0.02¢ T (f E 0.02¢ T
< o < I ¢ .
-0.02 : : : -0.02 : : :
0 0.2 0.4 0.6 0 0.2 0.4 0.6
tempo em us tempo em us
0.04} 1 0.04}

hylt;]

0.02 T 0.02 T
0 i 0 i

‘L ’ -0.02 CL

0.2 0.4 0.6 0 0.2 0.4 0.6
tempo em us tempo em us

h3 [tz]

-0.02
0

|Hy(f)] em dB

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
frequéncia em MHz

Figura 4: Evolucao do procedimento de geracao do canal PLC e CFR final baseado no
dominio do tempo - gcdt(5, 0,5us, 0,05, 0,005, 0,2us, 0,9).

Esse modelo, embora seja adequado para representar o canal PLC indoor, nao é
apropriado para canais PLC outdoor, pois nao considera a caracteristicas de filtragem

passa-baixa imposta pelos elementos da rede de energia elétrica nesse ambiente.

Na Se¢. 2.1.2 é apresentado o modelo de ruido presente no ambiente PLC.

2.1.2 Rwuido na Rede de Energia Elétrica

Assim como no caso dos canais PLC, diversos trabalhos foram conduzidos com objetivo
de analisar e classificar o ruido presente na rede de energia elétrica (TANAKA, 1988;
BROWN, 1998; BURR; REED; BROWN, 1998; HOOIJEN, 1998; NGUIMBIS; JIANG; CHENG,
2000; ZIMMERMANN; DOSTERT, 2000; DOSTERT, 2001; ZIMMERMANN; DOSTERT, 2002b;
HORMIS; BERENGUER; WANG, 2006). H&4 um consenso que os ruidos aditivos presentes na
rede de energia elétrica podem ser classificados em (ZIMMERMANN; DOSTERT, 2002a):
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a) Ruido colorido de fundo - fortemente colorido com altas energias em baixas frequéncias;

b) Ruido de banda estreita - originario de estagoes de radio comercial AM (amplitude

modulada), FM (frequéncia modulada) e estac¢oes de rddio amador;

¢) Ruido impulsivo periédico sincrono - sao ruidos sincronos com a rede elétrica, ori-

ginados por transientes nos equipamentos conectados a rede elétrica;

d) Ruido impulsivo periddico assincrono - sdo ruidos assincronos com a rede elétrica e

proveniente do chaveamento de fontes de alimentacao;

e) Ruido impulsivo aperiédico - sao rajadas de ruidos assincronos com a rede elétrica

com origem nos chaveamentos aleatoérios das cargas;

As fontes de ruidos d e e sao altamente variantes no tempo, com suas propriedades se
alterando em intervalos de tempo de microssegundos. Em (PHILIPPS, 1999) a densidade
espectral de poténcia (PSD, do inglés, power spectral density) do ruido colorido presente
nas redes de energia elétrica indoor, considerando a banda de frequéncia de até 30 MHz,
foi aproximada por uma funcao linear por partes e cada parte (sub-banda) foi modelada

como um ruido branco e Gaussiano, cuja variancia é igual aquela medida.

O ruido impulsivo presente no canal PLC é caracterizado pela envoltéria que delimita
a sua ocorréncia. A Fig. 5 mostra a envoltéria do ruido impulsivo em que 4., = 1/2f, é 0
tempo de chegada dos impulsos sincronizados com a rede de energia elétrica (f, = 60 Hz),
tarrs € uma variavel aleatéria que representa o tempo de chegada do ruido impulsivo
aperiédico e t,, s ¢ a duragao de cada rajada de ruido impulsivo periédico sincrono e
aperiodico.

tarr,r tarr,r

+Vinaz T i

o

tempo
[

(ms)

(CLLLLLLLT S T T
o

-
(L L L L] -

>l —>

tw,s tarr,s

—Vinaz T

Figura 5: Caracteristicas do envelope do ruido impulsivo na saida do canal PLC.

Segundo (HORMIS; BERENGUER; WANG, 2006), t,, s = 100 ps e tq s ¢ uma variavel

aleatéria exponencial com g = 100 ms. Para os canais PLC, um modelo simplificado do
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ruido aditivo e impulsivo na saida do canal, no dominio do tempo discreto, baseado em

(HORMIS; BERENGUER; WANG, 2006) e em (PICORONE, 2009) é dado por
V[n] = Vpundo[n] + Vps[] + Vimp ], (2.16)

em que nao se levou em consideracao o ruido de banda estreita, pois partiu-se do principio
que ele pode ser mitigado através de um processo adequado de filtragem. vfynao[n] ~
N (0, 02) representa o ruido de fundo, v,[n] ~ N(0,10002) representa o ruido impulsivo,
periédico e sincrono em relacao a frequéncia da rede de energia elétrica. Finalmente,
Vimp|n] ~ N(0,10002) representa o ruido impulsivo assincrono, que pode ser considerado
como a soma de todos os ruidos assincronos com a fundamental da rede de energia elétrica.
Esta modelagem para o ruido aditivo é adequada para ilustrar o pior caso, visto que o
ruido aditivo impulsivo é modelado como ruido branco. Este modelo é denominado de
ruido Gaussiano impulsivo aditivo (AIGN, do inglés, additive impulsive gaussian noise)

(PICORONE, 2009).

2.2 Sistemas de Comunicacao PLC

Os sistemas de comunicacao PLC frequentemente estudados fazem uso de técnicas
de transmissao em blocos. FEssa técnica é utilizada com a finalidade de segmentar os
dados em blocos antes de envia-los ao canal de comunicacao. Esses blocos segmenta-
dos sao enviados ao receptor de forma continua, bloco a bloco, o que denominamos de
transmissao em blocos, ou por blocos. Duas estratégias largamente utilizadas que fazem
uso da transmissao em blocos sao apresentadas: modulagao monoportadora e modulacao

multiportadora.

A modulagao monoportadora apresentada, denominada nesse trabalho de SC-CP, é
considerada como sendo um sistema de transmissao por blocos serial, enquanto a mo-
dulacao multiportadora analisada, OFDM, é considerada como sendo um sistema de

transmissao por blocos paralela.

2.2.1 Modulagcao monoportadora em sistemas PLC

Na modulagao monoportadora, os dados binarios que compoem a informacao sao
agrupados de forma a se obter a cada T, segundos um subsimbolo de informacao. A

transmissao de cada um desses subsimbolos é realizada por meio da modulacao de uma
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unica portadora. O sinal transmitido na banda passante pode ser representado por:
Sse(t) = Re{m(t)e?*™ /), (2.17)

em que f. representa a frequéncia da portadora para a transmissao, Re{-} denota a parte
real do argumento e m(t) representa a envoltéria complexa de s,.(t), que pode ser expressa

por:

o0

m(t) = Y dip(t—nT,), (2.18)

n=—00

em que T é o periodo do subsimbolo, d; € {a; +jbi}{\;‘1, a; € R e b; € R representam o
ponto na constelacao do sistema de modulagao transmitido no i-ésimo intervalo de sina-
lizagao do canal de comunicagao; p(t) denota o pulso formatador do sinal na transmissao.
Por outro lado, se a transmissao da-se na banda base, como ¢é o caso em PLC, entao o sinal
transmitido é m(t). Considerando o uso de formatadores de pulsos de Nyquist, a largura
de banda ocupada por esse sistema de transmissao monoportadora pode ser considerada

como (HAYKIN, 2004):

(2.19)

Consideremos um sistema de transmissao em banda base no dominio do tempo discreto
que transmite um simbolo a cada 7Tj segundos. Nesse sistema, cada simbolo é composto
por K subsimbolos, espacados de T segundos, e pertencentes a uma constelagao cuja
cardinalidade é M. Nesse simbolo, M < K subsimbolos sao responsaveis por transportar
os dados bindrios que compoem a informacao, carregando cada um log, M bits de dados.

Pode-se representar o i-ésimo vetor de informagao a ser transmitida por:
x; = [2:(0) i(1)...z:(M —1)]*, (2.20)

em que cada elemento deste vetor representa um subsimbolo mapeado na constelacao do

esquema de modulacdo escolhido e (-)? representa o operador transposto.

Para a informacao ser transmitida, um intervalo de guarda de comprimento L, é
adicionado ao vetor x; com a finalidade de eliminar a interferéncia entre blocos (IBI, do
inglés, inter block interfence) (HAYKIN, 2004). Para que essas interferéncias sejam eli-
minadas adota-se L., > L — 1, em que L representa o comprimento efetivo da resposta
ao impulso do canal de comunicacao PLC. O intervalo de guarda pode ser formado pelo

preenchimento de zeros (zero padding) ou pela extensao ciclica do simbolo. No primeiro
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caso, a insercao de zeros é feita no final de cada simbolo. No segundo caso, o intervalo
de guarda é acrescentado no inicio de cada simbolo (prefixo ciclico) ou no final de cada
simbolo (sufixo ciclico). Nesse trabalho foi utilizado como intervalo de guarda o prefixo
ciclico (eyclic prefir). Dessa forma, o sistema monoportadora estudado recebeu a de-
nominagao de monoportadora com prefixo ciclico (SC-CP). Consequentemente, o vetor

representando o i-ésimo simbolo SC-CP pode ser dado:

xP = [l’i(M—ch)axi(M_ ch+ 1),...,1’,’(M— 1)’XZT]T

, (2.21)
em que o ;(j) é o j-ésimo coeficiente do vetor x; € CM*!. O sfmbolo SC-CP também

pode ser representado por (DAVID, 2007):

X = MegX;, (2.22)

7

em que M,, é a matriz que insere o prefixo ciclico definida por:

Ochx(M—ch) ILCP ] (223)

M, =
- | St

em que 0,y; ¢ uma matriz de zeros com as dimensoes dadas pelo subescrito e I, é uma

matriz identidade de dimensao a.

Para o SC-CP, a matriz de transmissao (MARTINS, 2011) pode ser definida como:
T £ M,,. (2.24)
Entao, pode-se equacionar a transmissao do SC-CP como:

x;” = Tyx;. (2.25)

Para a transmissao do sinal pelo canal PLC, o vetor x;” é convertido numa sequéncia
{z;[n]}, a qual é expressa por:

M+Lpe—1

ziln]= Y @P(j)0(n —i(M + L) — j). (2.26)

J=0

1

55, em que B ¢

Assumindo que o periodo de amostragem é T, segundos, tal que T, =

a largura de banda do canal de comunicac¢ao em Hertz (Hz), pode-se expressar a sequéncia
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de dados a ser transmitida no tempo continuo como:

M+Lpe—1
ni(t) = > wi(j)o(t —iT, — jT.), (2.27)
=0
em que T, = (M + Ly.)Ts representa a duragao do bloco formado pelos simbolos transmi-

tidos.

Considerando a concatenagao de infinitos simbolos SC-CP, tem-se

o0

wt) = Y at)*p(t)

1=—00

oo MA+Lpe—1

— Z Z zi(7)0(t — iTy, — jT;) * p(t)

oo MA+Lpe—1

= > > m)pt—iT, — jT.), (2.28)

1=—00 7=0
que representa o sinal na saida do conversor digital-analégico (DAC, do inglés, digital-to-
analog converter). Em seguida, o sinal da saida do DAC ¢é aplicado ao canal PLC. Note

que p(t) é o formatador do pulso de transmissao.

cp
7

Observe que o sinal a ser transmitido, x;", sinaliza o canal de comunicacao K =
M + L., vezes por simbolo, pois os subsimbolos sao transmitidos de forma serial. Ou seja,
o bloco transmitido (simbolo) é enviado de forma serial. Com isso, o SC-CP apresentado

é considerado como sendo de transmissao por blocos serial.

A taxa de débito bindrio, vazao dos dados (throughput), e a taxa de sinalizacao do

canal sao, respectivamente:

Mb
R = U [bps] (bits por segundo) (2.29)
b
M+ L.
R % Bd] (baud rate) (2.30)
b

Considere agora um canal de comunicagao, h.(t), cuja resposta ao impulso seja linear
e invariante no tempo durante o periodo de simbolo. Além disso, considere p.(t) como
sendo o filtro de recepcao casado com o filtro de transmissao e que o critério para o canal

ideal de Nyquist seja satisfeito. Dessa forma, a saida do canal PLC apés o filtro casado e
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corrompida por ruido aditivo, v,.(t), é expressa por:

y(t) = g(t)+o(t)
= z(t) * he(t) * pe(t) + v, (t) * pe(t), (2.31)

em que * representa o operador convolucao. Entao,

o Oo M+ch 1

y(t) = / [/ xi()p(r — Ty — jTs)he(a — 7)dT | pe(t — a)da +

1=—00

+/’ o (7)pelt — 7)dr
oo M+Lye—1

- Z Z x;(j / / p(T — i1y, — jTs)he(a — T)p.(t — a)dTda +

1=—00

+/mvxﬂm@—fm7

— 00

oo M+Lpe—1

= > Z () heg(t — 1Ty, — jT5) + (t). (2.32)

1=—00

Amostrando-se y(t) a cada T, segundos e assumindo-se sincronizagao perfeita, o sinal

recebido no dominio do tempo discreto passa a ser considerado como:

ylk] = y)li=rr,
== Z Z zz(])heq[k - Z(M + ch) - ]] + U[k] (233)

Note que y[k] representa o sinal na saida do conversor analégico-digital (ADC, do inglés,

analog-to-digital converter).

Considerando que {h [k — i(M + L,.) — j]} representa a resposta ao impulso do
equivalente do canal LIT discreto atrasada de i(M + L,.) + j amostras, entao sua nova
representagao vetorial, considerando o atraso de zero amostras é h., = [h(0) h(1)...h(L—
)]". Como L., > L — 1, esse canal pode ser representado por uma matriz Toeplitz,

quadrada, de dimensao M + L, cuja primeira coluna é [hg hy...hyp o hrp1 0...0]7, ou
M-L
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seja,
W 0 0 - 0]
ho 0O --- 0
H=|h,q - " e ) (2.34)
0 hp i --- ho_

Assumindo sincronizacao perfeita no receptor, constitui-se, a partir das amostras de
y[k], o vetor yi¥ = §:¥ +v;¥, em que §;” representa o vetor na saida do canal e v{" o vetor
do ruido aditivo, gaussiano, com média nula e matriz de covariancia Kyer = 02Ip4 1.
O vetor y;” representa a convolu¢ao do canal PLC com o sinal transmitido, e pode ser

representado por:
V¥ = HxP + Hisx” . (2.35)
Logo,
yi = Hx" + Hixit ) + Vi’ (2.36)

A matriz H;;s representa a incidéncia da IIS, e tem a forma de uma matriz Toeplitz,
quadrada, triangular superior, com dimensao igual a M + L e sua primeira linha é dada

por [0...0hp_1...h], ou seja:

M—L+1
[0 hi— hy ]
0
His=|0 - . - h (2.37)
K 0 0

O prefixo ciclico de cada sfmbolo recebido é descartado utilizando-se a matriz M,,

que tem a forma

M., = [Onrxr., In]. (2.38)
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O resultado dessa operacio é o vetor y; € CM*! dado por:

Yi = Mgy (2.39)
= MyHXT + MeHix?, + Mgvi’. (2.40)

Apés o descarte do prefixo ciclico é aplicada a transformada discreta de Fourier (DFT -

do inglés, discrete Fourier transform) normalizada no sinal, o que resulta em

Y, = Fuyi (241)
= fMl\_/.[Cp%Xfp "‘fMl\_/Icp%iistgl +fM1\_/ICPV;p7 (242)

em que F ), representa a matriz dada por F,; = ﬁWM,

11 1 1 1
1 W w2 Wiy

Wy=|1 W3 wi o WMy (2.43)
1 WJE/[M—I) W]%/[(M—l) . WAAj(M—l)(M—l)

é a matriz de DFT de dimensdo M e Wy, = e72™/M (MITRA, 2006).

Substituindo eq. (2.21) na eq. (2.41), segue

Yi = :F'Ml\_/[cpHMchi + FMMcpHiisMchi—l +
FF M, v, (2.44)

Uma vez que o descarte do prefixo ciclico no receptor elimina a IIS, e definindo Hqo £

cp

M, HM,,, além de considerar o ruido na detecgdo como V; = FM,v{’, a equagio
eq. (2.44) pode ser representada por:

Como consideramos neste trabalho L., > L — 1, a matriz H¢ assume a forma de uma
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matriz circulante de tamanho M x M, ou seja, (MUQUET et al., 2002)

0 0 hy |
b ho
hy hp—
hi s 0 0
He=1 0 hoy - he . 1| (2.46)
0 Iy
hi s 0
00 0 ho |

Dessa forma, o uso do prefixo ciclico transforma a convolucao entre a resposta ao
impulso do canal PLC e o sinal transmitido em uma convolugao circular. Uma vez que
para uma matriz circulante, os autovetores sao os vetores da base da DFT, uma matriz
circulante pode ser diagonalizada através de uma pré-multiplicacao por uma matriz de
DFT e em seguida pés-multiplicada por uma matriz da transformada inversa de Fourier
(IDFT - do inglés, inverse discrete Fourier transform) (WANG; GIANNAKIS, 2000), o que

nos leva a uma matriz diagonal, quadrada, contendo a CFR do canal LIT.

Com isso, podemos considerar o sinal recebido, logo apds a operagao da DFT, como

em que X; representa o simbolo SC-CP no dominio da frequéncia, diag{a} representa
uma matriz diagonal cujos elementos da diagonal sao os coeficientes do vetor a, ou caso a
seja uma matriz, diag{a} representa um vetor cujos elementos sdo os mesmos da diagonal

principal da matrizae H = Fy[h?T 01, 1]7.

Nesse ponto, a resposta em frequéncia estimada do equivalente discreto do canal, H,
pode ser obtida por alguma estratégia de estimacao de canais. A partir de Y; e H a

estimativa do simbolo transmitido é
% = FLWVY, (2.48)

= Fl Wdiag{H}F yx; + Fi Wv, (2.49)
= Fi,Wdiag{H}X; + F|, Wy, (2.50)
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em que W = diag{wg, wy,...,wy—_1} é o equalizador linear no dominio da frequéncia
(FDE, do inglés, frequency domain equalizer) dependente de H e (-)! representa o operador

Hermitiano.

O projeto do equalizador pode ser baseado em diversos critérios, destacando-se o
forgador a zero (ZF- do inglés, zero forcing) e o MMSE (do inglés, minimum mean square
error). A principal desvantagem do critério ZF em relacdo ao MMSE estd no fato do
primeiro nao levar em consideracao o efeito do ruido do canal, o que resulta no enri-
quecimento do ruido (noise enhancement), principalmente quando o canal possui vales
acentuados em sua resposta em frequéncia. Quando se obtém uma relacao sinal ruido
(SNR, do inglés, signal to noise ratio) elevada na saida do canal, ambos os equalizado-
res apresentam o mesmo comportamento. Os coeficientes dos equalizadores, baseados no
critério ZF e no critério MMSE, sdo dados, respectivamente, por (TAJER; NOSRATINIA,
2007):

Wyp = diag{H'} (2.51)
Winse = diag{H}(diag{HH} + A=)~ (2.52)

2 2 2
. o o o B
emqueA:dlag{Ug—’O,%i,...,%
n7

o2, e 02, sdo as variancias do sinal transmitido
n,0 g On, M—1 ’ S,k TL,IC

e do ruido no k-ésimo subcanal do receptor. Igualmente adotado em (LA-GATTA, 2009),
foi assumido que o critério MMSE ¢ aplicado individualmente em cada um dos subcanais.
Embora essa estratégia nao seja 6tima, do ponto de vista do critério MMSE, posto que a
matriz de autocorrelagao do ruido na saida do canal PLC nao é diagonal, ela simplifica

sobremaneira o processo de obtencao do equalizador quando o ruido é AIGN.

Em seguida, o mapeamento introduzido no lado transmissor é desfeito e, finalmente, o

sinal recebido é demodulado e uma estimativa da sequéncia binaria transmitida é obtida.

Definindo-se a matriz de recepgao do sistema SC-CP como (MARTINS, 2011),
R 2 FLWFu | Oyr, T |- (2:53)
pode-se equacionar a recep¢ao do sistema SC-CP como:

sc

O diagrama em blocos representando o sistemas SC-CP, baseado nos equacionamentos

apresentados neste capitulo, esta representado na Fig. 6.
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2.2.2 Modula¢cao multiportadora em sistemas PLC

Como visto na segao 2.2.1, na modulagao monoportadora os dados sao transmitidos
de forma serial pelo canal de comunicacao através da modulacao de uma tnica portadora,
a uma taxa de sinalizagao de R~ subsimbolos por segundos. Nesse sistema, cada

subsimbolo ocupa uma largura de banda igual a B, vide eq. (2.19).

Consideremos agora um sistema de modulagao multiportadora, que tem disponivel
a mesma largura de banda e que possui a mesma taxa de débito binario do sistema de

transmissao monoportadora SC-CP eq. (2.29), ou seja, R;” = R 7.

Da mesma forma que no SC-CP, nesse novo sistema, os dados binarios que chegam ao
transmissor sao agrupados de forma a se obter a cada T, segundos um subsimbolo. Porém,
diferentemente do sistema monoportadora, no sistema multiportadora a transmissao de
cada um dos subsimbolos é realizada por meio da modulacao de uma subportadora dis-
tinta. Para se atingir uma eficiéncia espectral elevada, as subportadoras utilizadas devem
possuir uma sobreposicao espectral. Para que no receptor seja possivel uma separacao
simples dessas subportadoras é imperativo que elas sejam ortogonais. Um esquema de

modulac¢ao que cumpre essas condig¢oes é chamado de OFDM (LI; STUBER, 2006).

Na OFDM, a transmissao realizada em cada subportadora pode ser vista como uma
transmissao utilizando uma unica portadora (single carrier). Dessa forma, conforme dis-
cutido na secao 2.2.1, considerando a transmissao de um tnico subsimbolo de duracao T
por uma unica subportadora, o sinal transmitido pode ser dado pela eq. (2.17). Conside-
rando também o uso de formatadores de pulsos de Nyquist, a largura de banda ocupada
por esse sistema de transmissao com uma Unica subportadora é a mesma de um sistema
SC-PC eq. (2.19), ou seja,

(2.56)

Entretanto, caso se utilize M subportadoras ortogonais para transmitir essa mesma in-

formagao, serd necessario uma largura de banda para cada subportadora dada por:

(2.57)

pois, como foi dito, para efeito de comparacao, temos disponivel apenas a mesma largura
de banda do sistema de transmissao monoportadora SC-CP. Dessa forma, observa-se que
houve uma redugao por um fator igual a M da taxa de sinalizacao de cada subporta-

dora da OFDM, implicando no aumento da duracao dos pulsos transmitidos por cada
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subportadora. Com isso, a duracao do simbolo OFDM pode ser expressa por:
T = MT,, (2.58)
enquanto a largura de banda de um sistema de transmissao OFDM pode ser dada por:
Bygin = MBy, = B. (2.59)

Embora a largura de banda ocupada por um simbolo OFDM seja a mesma daquela ocu-
pada por um simbolo SC-CP, a duracao do subsimbolo OFDM transmitido é M vezes
maior do que a do subsimbolo SC-CP. Essa constatagao faz da OFDM uma técnica muito
considerada quando o canal de comunicagao apresenta, de forma acentuada, efeitos de
espalhamento do sinal, posto que esse efeito é limitado quando os simbolos transmitidos
sao de longa duragao (LI; STUBER, 2006). A Fig. 7 ilustra a transmissao de um simbolo de
dados, composto por M = 6 subsimbolos, nos sistemas monoportadora e multiportadora.
Como pode ser observado, os simbolos ocupam a mesma largura de banda, B, entretanto,
a duragao da transmissao de um subsimbolo no sistema multiportadora é M vezes maior

do que no sistema monoportadora (MYUNG; GOODMAN, 2008).

T

2

B Hz

T, segundos

Figura 7: Transmissao de um simbolo OFDM (fig. superior) e SC
canal com a mesma largura de banda.

—~

fig. inferior) sobre um

Consideremos um sistema mono-usuario em banda base, no dominio do tempo dis-
creto, baseado na OFDM e que transmite um simbolo a cada Tj, segundos. Nesse sistema,
cada simbolo é composto por M subsimbolos, pertencentes a uma constelacao cuja cardi-
nalidade é M que, consequentemente, modulam M subportadoras ortogonais; M subpor-

tadoras sao responsaveis por transportar os dados bindrios que compoem a informagao,



2.2 Sistemas de Comunicacio PLC 48

carregando cada uma b = log, M bits de dados. Pode-se representar o vetor de informagcao

a ser transmitido por
X, = [X;(0) X;(1)...X;(M — 1)), (2.60)

em que o elemento X;(j) desse vetor representa o j-ésimo subsimbolo, do i-ésimo simbolo

mapeado na constelagao do esquema de modulagao escolhido.

A representacao vetorial do i-ésimo simbolo OFDM no dominio do tempo discreto é

expressa por
x; = Fl X, (2.61)

Em alguns sistemas ¢ desejavel transmitir o sinal sem utilizar qualquer estagio adicional de
modulagao, ou seja, na banda base. Para isso, a saida da IDF'T deve ter seus coeficientes
no dominio do conjunto dos ntimeros reais, e nao no complexo. Esse sistema, denominado
sistema HS-OFDM (Hermitian symmetric-OFDM) (PINTO et al., 2011), é obtido gerando-

CM>1 ym novo vetor X; € C?**1 de tal forma

se a partir do vetor de informacao X; €
que x; = F ; uX; € R. Para a obtencao do vetor X; ¢é explorada a propriedade de simetria
conjugada, ou simetria hermitiana, da IDFT. Um sinal complexo é hermitiano, ou tem
simetria hermitiana, se o moédulo do sinal é par e a fase é impar. Alternativamente,
pode-se dizer que o sinal é simétrico conjugado se a sua parte real for par e a sua parte

imaginaria for impar, ou seja, (LATHI, 2007)
X; = {X; € C"*! | Re{X;} ¢ par e Im{X;} é fmpar}, (2.62)

em que N = 2M e Re{-} e Im{-} denotam, respectivamente, a parte real e imaginéria
do argumento. Consequentemente, a aplicacao da IDFT de N pontos em X; gera uma
sequéncia de IV valores reais com a mesma largura de banda ocupada pelos M valores com-
plexos de X;. Com isso, essa transformagao ortogonal real é completamente equivalente

ao sinal complexo original (BAHAIL; SALTZBERG, 2002).

O vetor X; = [X;(0) X;(1) ... X;(N —1)]" pode ser obtido a partir do mapeamento
dado por (CIOFFI, 1991):

([ Re{X;(M —1)} ,j=
L) xG-1 j=1,...,M—1
Xi(j) = (XM -1} =M : (2.63)

\ X (j-M—-1) ,j=M+1,...,.N—1
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em que (-)* representa o conjugado do argumento.

Uma vez que utilizou-se nesse trabalho a modulacao OFDM em banda base, o i-
ésimo simbolo OFDM no dominio do tempo discreto, logo apds a aplicacao da N-IDFT

normalizada, passa a ser considerado como:

Em seguida, um prefixo ciclico de comprimento L,. é inserido no vetor x; com a
finalidade de eliminar a IIS (HAYKIN, 2004), além de minimizar a interferéncia co-canal
(ICC) (WANG; LIU, 2003). Para que essas interferéncias sejam eliminadas adota-se L. >
L—1, em que L representa o comprimento da resposta ao impulso do canal de comunicacao

PLC. O simbolo OFDM com o prefixo ciclico é dado por:
x? = Mo, Fh X, (2.65)
em que M., é a matriz que insere o prefixo ciclico definida por (DAVID, 2007):

0py (v I
M, = | oVt e (2.66)

In

Neste momento, vale ressaltar que a duragao do sinal OFDM, incluindo o prefixo

ciclico e o mapeamento, realizado para configurar o sistema como banda base, é dado por:

Ty = (N + Ly)T.. (2.67)

Definindo-se a matriz de transmissao do sistema OFDM-CP como (MARTINS, 2011),

0Ly x (V- I
Tofdm = | e (V) o | F (2.68)

In

pode-se equacionar a transmissao do sistema OFDM-CP como:

x? = To™X;. (2.69)

Para a transmissao do sinal pelo canal PLC, o vetor x;” é convertido numa sequéncia

serial. Agora, considerando a concatenacao de infinitos simbolos OFDM, igualmente ao
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desenvolvimento apresentado para o caso do SC-CP, obtém-se o sinal no tempo continuo:

o M+Lpe—1

w(t) = Y Y aPG)p(t —iT, - jT), (2.70)

i=—00 7=0

Com isso, o sinal no tempo discreto representado pelo vetor x;* é aplicado ao PLC, logo

apos ser transformado para uma forma de onda de frequéncia apropriada e amplificado.

Observe que o sinal a ser transmitido, x;”, sinaliza o canal de comunicac¢ao apenas uma
vez por simbolo, pois os subsimbolos sao transmitidos de forma paralela pelo sistema. Ou
seja, o bloco transmitido (simbolo) é enviado de forma que todos os subsimbolos estejam
presentes simultaneamente no meio de comunicacao, ou seja, de forma paralela. Com
isso, a OFDM-CP apresentado é considerado como sendo um sistema de transmissao por

blocos paralelo.

A taxa de débito bindrio, vazao (throughput), e a taxa de sinaliza¢do do canal sdo,

respectivamente:
Mb
Rm=r — —__ [bps] (2.71)
T,
1
Rofdm=cp —  [Bd] (2.72)
T

Considerando a mesma CIR equivalente, a mesma estatistica do ruido e seguindo o
mesmo desenvolvimento apresentado em 2.2.1, podemos de uma forma mais resumida
equacionar o sinal OFDM-CP na recepcao. Observe que, diferentemente do modelo ado-
tado no sistema SC-CP em que o comprimento do sinal transmitido antes do prefixo
ciclico vale M, na OFDM-CP o sinal nesse ponto passa a valer N = 2M, devido ao fato

de estarmos considerando a modulagdio OFDM em banda base eq. (2.62).

Assumindo sincronizacao perfeita no receptor, o sinal recebido corrompido pelo efeito

do canal e do ruido é dada por (MUQUET et al., 2002):
yi¥ = HXP + Hiusxit ) + vy (2.73)

O prefixo ciclico de cada simbolo recebido ¢ descartado utilizando-se a matriz M,

que na OFDM-CP tem a forma

M., = [Onxr., In]. (2.74)
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O resultado dessa operacio é o vetor y; € R¥*! dado por

yi - Mcpy;p
= Mcpq'tx;p -+ Mcp%iisxl?gl + MCPV?) (275)

Ap6s o descarte do prefixo ciclico é aplicada a N-DFT normalizada no sinal, o que resulta

em

Y, = Fnyi
= le\_/Icp%X:p + TN]-\_/—[cp,HiisX?_)l +
+F yM,, v (2.76)

Substituindo a eq. (2.65) na eq. (2.76), segue

Y, = TNI\_/IcpHMcpTJ_VTXi +7:NM0p%iiSMCPT;VXi—1
+.7:N1\_/Icpvicp' (277)

Da mesma forma que no SC-PC, o descarte do prefixo ciclico no receptor elimina a
1IS, e definindo H¢e = MCP%MCP, além de considerar o ruido na deteccao como V; =

F Nl\_/Icpvfp , a equagao eq. (2.77) pode ser representada por (MUQUET et al., 2002):
Y;, = fNHC’]:}LVXi +V; (2.78)

Uma vez que consideramos neste trabalho L., > L—1, a matriz H ¢ assume a mesma forma
de eq. (2.46), uma matriz circulante, exceto pelo tamanho que passa a ser N x N. Com isso,
o uso do prefixo ciclico transforma a convolucao entre a resposta ao impulso do canal de
comunicagao e o sinal transmitido em uma convolugao circular. Como ja foi mencionado,
uma matriz circulante pode ser diagonalizada através de uma pré-multiplicacao por uma
matriz DFT e em seguida pés-multiplicada por uma matriz IDFT, isso nos leva a uma
matriz diagonal, quadrada, contendo a resposta em frequéncia do canal discreto. Dessa
forma, podemos considerar o sinal recebido, logo apds a operacao da N-DFT normalizada,

como:

Em seguida, apés a DFT, a resposta em frequéncia do equivalente discreto do canal é

estimada, H. A partir de Y; e H a estimativa do simbolo transmitido é (COLIERI et al.,
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2002)

= Wdiag{H}X; + WV,, (2.80)

em que o equalizador W pode ser considerado como descrito na eq. (2.51). Logo, pode-se

definir a matriz de recepcao do sistema OFDM-CP como (MARTINS, 2011),
Rgp{dm é WFN ONchp IN ] . (281)
Entao, a recepcao do sistema OFDM-CP pode ser expressa por:

X; = RY"™y?. (2.82)
Em seguida, o mapeamento introduzido no lado transmissor com o objetivo de tornar
o sinal transmitido real é desfeito. A estimativa do sinal recebido passa a ser dada pelo

2 : : : T
vetor X; = [X,-(O) X;(1) ... Xi(M — 1)] , cujos coeficientes sao expressos por (CIOFFI,
1991):

: X;(k+1 k=0,...,M—2
{ (k+1) (2.83)

ilk) = Xi(0) + 5 X (M) k=M —1.

Finalmente, o sinal recebido é demodulado e uma estimativa da sequéncia binaria
transmitida é obtida. O diagrama em blocos representando o sistema OFDM-CP, baseados

nos equacionamentos apresentados neste capitulo, é ilustrado na Fig. 8.

Nesse trabalho é utilizada apenas a estratégia de transmissao em blocos multiporta-

dora. Assim sendo, toda referéncia que se fizer relativa ao esquema de modulacao trata-se
da OFDM-CP.

A seguir, é apresentada uma revisao bibliografica sobre os estimadores de canais PLC

com uma maior aten¢ao aos estimadores supervisionados.
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2.3 FEstimadores de canais PLC

Devido a similaridade entre OFDM-CP e SC-CP com a equalizacao realizada no
dominio da frequéncia, o mesmo conceito de estimagao de canais pode ser usado. Nos dois
casos, modulacoes monoportadora e multiportadora, simbolos piloto sao periodicamente
inseridos no fluxo de dados. A taxa de insercao desses simbolos piloto esta relacionada
com a tolerancia do erro de fase do sistema de comunicacao considerado e igualmente
a tolerancia a rotacao de fase devido ao desvio Doppler maximo, durante o intervalo de

tempo entre dois simbolos piloto.

As estratégias de estimagao dos canais PLC se dividem basicamente em dois grupos:
estimagao nao supervisionada ou cega (blind) e estimagao supervisionada. Uma técnica
hibrida, denominada de semi-cega (semi-blind) também é bastante utilizada. Ela parte
de uma estratégia supervisionada para se obter uma estimativa inicial do canal e, em se-
guida, aplica a estratégia nao supervisionada para refinar a estimativa inicial (DEGARDIN;

LIENARD; DEGAUQUE, 2004; WAN; ZHU; SWAMY, 2010).

2.3.1 FEstimadores de canal PLC nao-supervisionados

O grupo de estimadores baseado na técnica nao supervisionada explora as estatisticas
do sinal recebido, o que requer uma grande quantidade de dados recebidos para se obter
a CFR ou CIR, implicando numa degradacao do desempenho dos estimadores quando o
canal apresenta rapidas variagoes temporais (OZDEMIR M.K.; ARSLAN, 2007). Em (RAUGI;
TUCCI, 2006; TUCCI et al., 2007, 2008; MUSOLINO; RAUGL; TUCCI, 2008; LAGUNA-SANCHEZ;
BARRON-FERNANDEZ, 2009; DIAS et al., 2010) é analisado o problema de estimagao de
canais PLC de forma cega utilizando a OFDM.

2.3.2 [Estimadores de canal PLC supervisionados

A estimacgao supervisionada utiliza o conhecimento de parte ou de toda informagao
contida em um simbolo transmitido. Uma destas estratégias amplamente aplicada é aquela
baseada na inser¢ao de sinais pilotos no simbolo, conhecida como PSAM (BUECHE et al.,
2004; CORLAY et al., 2007; CORTES; TONELLO; DIEZ, 2007; MO et al., 2009; BUECHE et
al., 2009; PICORONE; RIBEIRO; CERQUEIRA, 2009). Nesta técnica, um simbolo completo
(técnica block-type) ou parte dele (técnica comb-type), conhecido a priori pelo receptor,
é transmitido de tal forma que o receptor possa estimar a CFR. A precisao da estima-

tiva pode ser incrementada ao aumentar a densidade dos pilotos, aumentando-se assim o
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overhead e, consequentemente, reduzindo a eficiéncia espectral do esquema de modulagao

(OZDEMIR M.K.; ARSLAN, 2007).

A geometria adotada para a alocacao de pilotos nestes simbolos interfere de forma de-
cisiva na qualidade da estimativa do canal. As disposi¢oes dos pilotos dentro dos simbolos
dependem principalmente das caracteristicas do meio de comunicacao. Canais de comu-
nicacao que exibem CIR LIT podem ser estimados uma tunica vez. Nesses casos, uma
geometria muito utilizada para alocar os pilotos é a denominada block-type (COLIERI et
al., 2002), em que os sinais piloto sdo inseridos como um simbolo completo. Mesmo que a
CIR sofra pequenas variagoes no transcorrer do tempo, ainda pode-se utilizar a estratégia
block-type com bons resultados. Para tanto, deve-se repetir o procedimento de estimagao
enviando periodicamente um simbolo completo de pilotos, de acordo com o tempo de

coeréncia do canal.

Uma outra estratégia de alocagao de pilotos muito utilizada é a comb-type (HSIEH;
WEIL, 1998). Esta técnica vem como resposta ao problema de se estimar canais de co-
municacao que sofrem frequentes variacoes temporais em sua CIR. Nesta estratégia, os
simbolos combinam dados e pilotos. Desta forma, sao realizadas estimativas constantes
da resposta ao impulso do canal, permitindo ao receptor se adequar as variacoes do meio
de comunicagao de uma forma mais rapida. Diferentemente da técnica block-type, a comb-
type requer um procedimento extra para se obter a resposta completa do canal quando se
utiliza a OFDM, visto que nesta abordagem apenas algumas subportadoras sao utilizadas

como sinal piloto.

Entretanto, deve-se observar que quando se escolhe a estratégia comb-type em sistemas
baseados na OFDM, um ntimero maior de subportadoras de dados é conseguido, devido a
diminuicao do nimero de subportadoras pilotos no simbolo. Neste caso, é esperada uma
estimativa de menor qualidade da resposta em frequéncia do canal nas posi¢oes em que
nao foram transmitidos os pilotos, pois esses pontos sao obtidos através de técnicas de
interpolacao. A técnica de se estimar a resposta em frequéncia nas posicoes ocupadas por
pilotos e, posteriormente, obter a resposta em frequéncia nas posicoes restantes através
de interpolacao é uma estratégia muito comum e bastante flexivel. Diversas combinacoes
de estimador-interpolador sao possiveis, tais como o uso de estimador adaptativo ou nao-
adaptativo e interpolador linear ou nao linear (TANG; LAU; BRODERSEN, 2002; TAKAOKA;
ADACHI, 2004; DONG; LU; SOONG, 2007).

Tanto a técnica block-type quanto a comb-type podem ser implementadas aprovei-

tando algum conhecimento prévio das caracteristicas do canal de comunicacao, que pode
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ser obtido através de um canal de retorno ou mesmo por estudos estatisticos conduzi-
dos na fase de projeto sobre o meio de comunicacao. Caso seja possivel trabalhar com
um canal de retorno, pode-se pensar em uma estratégia de alocacao de pilotos de forma
adaptativa, o que pode conduzir a resultados bastante interessantes. Entretanto, as pes-
quisas e resultados sobre alocacao de pilotos de forma adaptativa em sistemas PLC sao

mexistentes.

A perda de ortogonalidade entre os subcanais devido ao comportamento variante do
canal é o grande problema da OFDM (MUSOLINO; RAUGI; TUCCI, 2008). Uma forma de
mitigar este fenomeno é realizar uma estimativa dinamica da resposta ao impulso do canal
para que seja possivel recuperar eficientemente a informacao transmitida. A estimativa do
canal pode ser evitada utilizando-se modulagao digital nao coerente, como a modulacao
por desvio de fase diferencial (DPSK, do inglés, diferential phase shift keying). A in-
formagao de interesse para a DPSK esta na diferenca de fase e nao no seu valor absoluto.
Entretanto, o uso de estratégias de modulacao nao coerentes penaliza o desempenho do
sistema em 3-4 dB na SNR se comparado com a detec¢ao coerente (CIMINI L., 1985; LI;
CIMINI L. J.; SOLLENBERGER, 1998). Além do mais, a demodulagao coerente é a que pro-
porciona elevada eficiéncia espectral. Por estes motivos a deteccao coerente é preferivel
em sistemas baseados na modulacao OFDM para aplicagoes que demandam taxas eleva-
das de dados. Consequentemente, o uso de técnicas de estimacao de canais em modulacao
OFDM coerente é uma questao importante e amplamente investigada na literatura (OZ-
DEMIR M.K.; ARSLAN, 2007; COLIERI et al., 2002; GARCIA; ZAZO; PAEZ-BORRALLO, 2000;
SONG et al., 2002; KANG; HA; JOO, 2003; LI; STUBER, 2006; LIU; G., 2005).

A estimacgao de canais PLC com equalizagao FDE em SC-CP ¢é pouco considerada na
literatura. A maioria dos trabalhos sobre esse esquema de modulacao no ambiente PLC
parte do principio de que o receptor conhece, a priori, a CFR do canal (ADEBISI et al.,
2007; SHEIKHHOSSEINT; KAKHKI, 2009; LA-GATTA et al., 2010)

Finalmente, o espacamento temporal dos simbolos que contém os pilotos na técnica
block-type, assim como o espacamento temporal e em frequéncia dos pilotos na técnica
comb-type podem assumir diversos valores, os quais dependem das caracteristicas do meio

de comunicacao.

2.3.2.1 Alocacgao de pilotos

Diferentes simbolos piloto podem ser usados. Entretanto, para se obter um erro

de estimacao independente da frequeéncia, o espectro de amplitude desses simbolos nao
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pode depender da frequéncia. Diferentemente da OFDM, em que os simbolos piloto sao
inseridos diretamente no dominio da frequéncia, na modulacao SC-CP os simbolos piloto
sao gerados no dominio da frequéncia como sequéncias periddicas e depois transformados
para o dominio do tempo (CZYLWIK, 1997) para serem transmitidos. Dessa forma, a

geracao dos pilotos para SC-CP requer uma atencao a mais.

Para se obter uma sequéncia de subsimbolos piloto para a modulacao SC-CP, considere
um inteiro positivo N, a sequéncia s[i| ¢ dita ser uma sequéncia N-periddica se tivermos
sli + N| = s[i], Vi € Z. Além disso, dizemos que N é o menor periodo de s[i, se
nao existir outro inteiro positivo menor do que N que também seja um periodo de si].
Considere duas sequéncias complexas N-periddicas, so[i] e s1[i], com |so[i]| = |s1]i]] = 1.

A correlacao cruzada entre essas sequéncias é definida como:

| N
Csoo5 [T] = I sold]sii + 7], (2.85)

n=0
em que 7 € Z e (-)* denota o complexo conjugado do argumento. Se so[i] = s1[i] Vi,

entao Cy, 5 [7] é dito ser a autocorrelacao de sgi], denotada simplesmente por Cy,[7].

Uma sequéncia periédica com a propriedade de autocorrelagao ideal, ou seja, Cy, [7] =
0[] em que [7] representa a fungao delta de Kronecker, é dita ser uma sequéncia perfeita
ou uma sequeéncia ortogonal. Sequéncias perfeitas ou sequéncias que apresentem alguma
correlacao sao largamente utilizadas para sincronizacao e estimacao de canais, pois exi-
bem algumas caracteristicas ideais para esses propositos, como autocorrelacao periédica,
baixo PAPR (do inglés, peak to average power ration) e invariancia com a aplicacao da
DFT, além de exibirem uma amplitude constante no tempo e na frequéncia (LEI; EN-
CHANG; YANHUA, 2010). Sequéncias perfeitas com essas propriedades sdo chamadas de
sequéncias CAZAC (do inglés, constant amplitude zero autocorrelation). No dominio do
tempo, essas sequéncias exibem uma amplitude constante, que é desejavel para a mo-
dulacao monoportadora, uma vez que um sinal monoportadora nao requer amplificadores

de poténcia altamente lineares. Sequéncias CAZAC podem ser obtidas de varias formas.

Na pratica, sequéncias CAZAC sao frequentemente implementadas tomando por base
sequéncias polifasicas deslocadas. Uma sequéncia polifasica é uma sequéncia cujos termos
sao raizes complexas que possuem modulo unitario. A k-ésima entrada de uma sequéncia

polifasica pode ser representada por:

s[k] = /%%, para k =1,....d, (2.86)
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em que d é o numero de fases distintas da sequéncia poliféasica.

Tres sequencias CAZAC sao frequentemente referenciadas na literatura: sequéncia
Chu, sequéncia de Frank e a sequéncia polifasica de Golomb (LEI; ENCHANG; YANHUA,
2010).

Uma sequéncia Chu de tamanho d, {s[k]}{_,, é obtida tomando as fase ¢}, na eq. (2.86)

como (CHU, 1972):

(2.87)

”ZkQ, para d par
Pr =
, para d impar,

mpk(k+1)
d
em que p é um inteiro relativamente primo a d, ou seja, o maior divisor comum entre eles
¢ igual a unidade, mdc(p, d)= 1.

Por outro lado, uma sequéncia de Frank de tamanho d é definida através de uma

matriz da forma (FRANK; ZADOFF; HEIMILLER, 1962):

£ & ¢ ¢
52 54 56 £2d
SRS SR S (2.88)
éd gr.ﬂ

em que £ é o angulo de fase basico representado por:

E=et, (2.89)
em que p é relativamente primo a d. A sequéncia {s[k]}¢_, é gerada tomando os elementos

sequencialmente linha por linha.

Finalmente, uma sequéncia de Golomb (ZHANG; GOLOMB, 1993) de tamanho d é
obtida fazendo-se na eq. (2.86):

k(k—1
O = %, para k =1,....d, (2.90)

Agora, consideremos um simbolo SC-CP no dominio da frequéncia discreta, represen-
tado pelo vetor X, € CM*1 cujas N, amostras sao espagadas de fy, Hz. Entdo, para
o uso em estimacao de canais em SC-CP, os N, = d elementos da sequéncia {s[k] évil,

gerada por alguma das estratégias supracitadas, sao considerados elementos de X,, ou
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seja,
Xi—1lp| = s[k|, parak=1,2,...,N,. (2.91)

Com isso, o simbolo piloto no dominio do tempo discreto para o SC-CP, x,, ¢ obtido
através da aplicacao da IDFT em X,,. A escolha das fases y; determina a correlacao no

dominio da frequéncia, assim como a distribuigao de amplitude no dominio do tempo.

Uma outra sequéncia denominada de sequéncia de Baker também é frequente na lite-
ratura. Essa sequéncia, cujos valores s, € {—1,1}, é também considerada como CAZAC
para alguns tamanhos especificos (2, 3, 4, 5, 7, 11 e 13) (BOMER; ANTWEILER, 1989;
LUKE; SCHOTTEN; HADINEJAD-MAHRAM, 2003).

A alocacao dos pilotos nos subcanais pode ser realizada através de um vetor bindrio,
N x 1, p; responsavel por indicar as posicoes dos pilotos no i-ésimo simbolo transmitido.
As posicoes dos pilotos sao indicadas através de 1’s nas posicoes correspondentes desse
vetor. Como exemplo, consideremos um sistema hipotético em que serao utilizadas N = 16
subcanais, sendo N, = 4 subcanais alocados como piloto. Entao, caso queiramos alocar
esses pilotos uniformemente espacados e ocupando os subcanais de indice 2, 6, 10 e 14,

farfamos (MORAES, 2009):

T
P=[0100010001000100]. (2.92)

A distribuicao dos pilotos em sistemas baseados em OFDM pode ser vista como um
problema de amostragem em 2D relacionado a resposta em frequéncia do canal. Depen-
dendo das caracteristicas do canal de comunicacao, a disposi¢ao dos pilotos nos simbolos
OFDM pode assumir diversas geometrias. Respeitando-se o teorema da amostragem, o
espacamento entre os pilotos no dominio do tempo, Ap;, e o0 espacamento entre os pilotos

na frequéncia, Apy, sao escolhidos de acordo com (SAID; AGHVAMI, 1998):

1
A — 2.
1
A < - 2.94
PrS SR (2.94)

em que fgq, .. ¢ a frequéncia Doppler maxima do canal, T; é a duragao do simbolo OFDM
incluido o prefixo ciclico, Afs, é o espacamento em frequéncia das N subportadoras e
Tmax € 0 maior atraso do canal. Alguns trabalhos sugerem o uso de uma sobreamostragem
por um fator de 2 para os simbolos piloto com o objetivo de melhorar o desempenho

da estimacio (HOEHER; KAISER; ROBERTSON, 1997; NILSSON et al., 1997). Uma anélise,
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baseada em resultados computacionais, quando se utiliza diversas geometrias de pilotos

em modelos de canais PLC pode ser encontrada em (PICORONE, 2009).

O projeto da alocacao dos pilotos de forma nao adaptativa é baseado no cenario de pior
caso do meio de comunicacao. E possivel que esta condi¢ao de projeto aconteca apenas
numa pequena fracao do tempo de transmissao, o que tornaria tal estratégia para se obter
a CFR ou CIR bastante ineficiente. Uma solugao razoavel para melhorar a eficiéncia
espectral do sistema seria dotar o transmissor de recursos que o permita conhecer as
caracteristicas do canal de comunicacao antes da transmissao do simbolo OFDM, e assim

alocar de forma 6tima os pilotos dentro deste simbolo.

Diversos trabalhos apontam que a distribuicao equidistante convencional de pilotos é
6tima (NEGT; CIOFFI, 1998; OHNO; GTANNAKIS, 2004). Entretanto, isso é verdade somente
se o transmissor nao tiver qualquer informacao sobre as caracteristicas do canal. Para que
o transmissor possa alocar de forma étima os sinais pilotos nos simbolos OFDM transmi-
tidos, essa informacao do canal tem que estar disponivel no transmissor. Normalmente,
para que isso aconteca, se faz necessario a utilizacao de um canal de retorno, através do
qual o receptor informa ao transmissor sobre as condi¢oes do canal (PANAH; NOSRAT-
MAKOUEL VAUGHAN, 2008; PANAH; VAUGHAN; HEATH, 2009; MORAES, 2009). Alguns
trabalhos consideram também a alocacao adaptativa de poténcia dos sinais pilotos como
outra estratégia possivel de se obter uma otimizagao da capacidade do canal (GOLDFELD;

LYANDRES; WULICH, 2002; LOVE; HEATH R.W., 2005; CHOI et al., 2008).

As estratégias supracitadas requerem o uso dedicado de subportadoras como pilotos,
o que leva a uma reducao na eficiéncia espectral. Entretanto, em comunicacao sem fio
também ¢é analisado o uso de um esquema de treinamento em que os simbolos piloto sao
sobrepostos ao fluxo de dados antes da transmissdao, denominado ST (do inglés, supe-
rimposed training). A sobreposigao de pilotos nos dados modulados pode acontecer no
dominio do tempo (CHEN; ZHOU, 2002; LEE; YANG; KIM, 2008) ou da frequéncia (HUANG;
LI; LI, 2009). Os resultados obtidos em (HUANG; LI; LI, 2009) indicam que, quando se uti-
liza esta estratégia de estimacao de canais, a precisao da estimativa é pior do que aquela

obtida pela PSAM tradicional, entretanto, a capacidade do sistema é aumentada.

Independente da técnica de alocacao de pilotos adotada no transmissor, cabe ao re-
ceptor recuperar estas informacoes e obter a CFR ou CIR para que possa ser utilizada
no processo de equalizacao do canal PLC. Para tanto, o receptor deve ser dotado de um
sistema que estime o sinal contido nas subportadoras piloto e, depois, caso nao seja utili-

zada a técnica block-type, obter a CFR completa através de outro sistema que faca uma
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interpolagao nas subportadoras utilizadas para se transmitir dados. Diferentes técnicas

de estimagao-interpolacao sao utilizadas em receptores PLC.

A seguir serao apresentadas as técnicas ja analisadas para o ambiente PLC de es-

timacao dos sinais pilotos e logo apds as técnicas de interpolacao.

2.3.2.2 FEstimadores da CFR a partir dos pilotos

Na técnica PSAM, que faz uso de sinais pilotos para estimacao do canal, os N, sinais
piloto sao inseridos no dominio da frequéncia quando se utiliza a modulacao OFDM
(X; na eq. (2.62)), ou no dominio do tempo quando se utiliza a modulagao SC-CP (x; na
eq. (2.20)). A fase, a amplitude e a localizacao dos pilotos em cada simbolo sao conhecidos,

a priori, tanto no transmissor quanto no receptor.

Consideremos um sistema OFDM projetado para transmitir N subportadoras, das
quais NV, sao utilizadas para transmitir sinais pilotos. O sinal na recepgao, considerando
o modelo apresentado LIT na Seg. 2.1.1.1, é dado pela eq. (2.79) e repetido aqui por

comodidade:
Y, = diag{H}X, +V,. (2.95)

A partir desse ponto, por questoes de simplificacao, sera omitida nas equacoes a variavel
independente indicativa do simbolo analisado, a menos que a falta dessa possa gerar equi-
voco na interpretagao. Entao, o sinal recebido eq. (2.95) também pode ser representado

por:
Y = diag{X}H+ V. (2.96)

Se considerarmos apenas as L primeiras colunas de uma matriz da DFT, ou seja,

WOO WOl L WO(L—l)
1o wit . Wl(L—l)
1
Fo— , : , 2.97
L=T : : (2.97)
WN-20 N1 (N-2)(L-1)
W10 p(N-DL L (N1

em que WH = ¢ 27k/N ' < | < N —1,0 <1 < L — 1, entdo pode-se representar

eq. (2.96) como,

Y = diag{X}F h+V, (2.98)
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em que h representa a CIR equivalente discreto LIT do canal PLC conforme indicado na
Secao 2.2.1. Dessa forma, pode-se representar a recepgao dos [V, sinais pilotos através de

um vetor N, x 1 dado por (WANG et al., 2011):
Y, = diag{X,}H, +V,. (2.99)

Definindo a matriz de selegao das subportadoras utilizadas para os pilotos como sendo S

de dimensao N, x N, tem-se:

X, = 8X (2.100)
f'L,p = 8.7:L (NpXL) (2101)
V, = SV (N, x 1). (2.102)

Essa matriz S selecionara as posigoes correspondentes as subportadoras piloto e possui as

seguintes caracteristicas (MORAES, 2009):

SST = 1y, (2.103)
STS = diag{p}, (2.104)

sendo ambas facilmente demonstraveis. Para o mesmo exemplo dado na eq. (2.92), a

matriz S apresenta-se como

01 0000000000O0GO0GO0O0O
0000010000000O0GO0O

S = (2.105)
0000000001 00000O0O0
0000000O0O0DO0DO0OOGOTILO0O0

Dessa forma, pode-se representar a recepcao dos N, sinais pilotos reescrevendo a

eq. (2.99) como

Y, = diag{X,}FL,h+V,. (2.106)

Para a obtencao da resposta em frequéncia nas subportadoras piloto a partir do sinal
recebido, diversas técnicas de estimacao podem ser aplicadas, dentre as quais destacam-se
as baseadas na abordagem adaptativa e nao-adaptativa. As abordagens adaptativas mais
encontradas sao aquelas baseadas nos algoritmos LMS (do inglés, least mean square) (DI-
N1Z, 2002) e no RLS (do inglés, recursive least square) (SONG et al., 2002). O algoritmo

LMS, baseado no filtro de Wiener, utiliza o valor instantaneo do erro como estimativa
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da funcao custo. O LMS é um dos algoritmos de adaptacao mais simples utilizado em
comunicagoes e se caracteriza pela robustez e estabilidade numérica. Entretanto, devido
a baixa velocidade de convergéncia, requer sequéncias de treinamento muito grandes, caso
seja utilizado para canais com desvanecimento por multipercursos severo. Ja a técnica
RLS, baseada no filtro de Kalman, apresenta uma alta velocidade de convergéncia e boa
capacidade de rastreamento das variagoes do canal. Porém, essa maior velocidade de con-
vergéncia em relagao ao LMS é obtida ao custo de uma maior complexidade computacional
e certa instabilidade numeérica, pois exige o calculo de matrizes pseudoinversas. A técnica
LS (do inglés, least square) aparece como representante da abordagem nao adaptativa.
E uma técnica bastante simples e tradicionalmente aplicada nos casos de estimador de

canalis.

O vetor N, x 1 que representa a estimativa da resposta em frequéncia do equiva-
lente discreto do canal PLC nas subportadoras pilotos, quando se utiliza o estimador LS

(OZDEMIR M.K.; ARSLAN, 2007), é dado por:

H, = (diag{X,})TY,. (2.107)

As equagoes do algoritmo LMS é dado por (WIDROW; HOFF, 1960; DINIZ, 2002):

e, = Y,,—diag{X,,}H,,

H,, = H,, 1+ 2undiag{X,,}e,, (2.108)

em que p é o passo de adaptagao do algoritmo.

Uma variante do algoritmo LMS, denominada de LMS-TaG, também foi estudada em
(PICORONE, 2009). Nessa variante, a funcio custo dada por J(H,) = 1 tanh*(e) impoe
uma limitagao suave (soft threshold) para o erro, e, (SORIA-OLIVAS et al., 2007).

O algoritmo RLS é dado por (SONG et al., 2002). Uma variante do RLS em que o fator
de esquecimento é variavel, denominada de VFF (do inglés, variable forgetting factor),

foram apresentadas em (SONG et al., 2002) e aplicadas em modelos de canais PLC em

(PICORONE, 2009).

2.3.2.3 Interpoladores da CFR a partir dos pilotos

A estimativa da CFR do canal PLC é obtida interpolando-se os pontos entre os coefi-
cientes de ICIP. Dentre varias técnicas de interpolacao, as mais pesquisadas em ambientes

PLC sao a linear, a cibica, a spline e a nearest.
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No método de interpolacao linear, duas sucessivas subportadoras piloto sao utilizadas
para determinar o coeficiente da resposta em frequéncia do canal nas subportadoras que
estao localizadas entre os pilotos através de uma funcao linear, ou seja, um polinonio de
primeiro grau (HSTEH; WEI, 1998). A técnica baseada em spline busca uma aproximagao
que consiste em se dividir o intervalo de interesse em varios subintervalos e interpolar, de
uma forma mais suave possivel, utilizando polindmios de grau pequeno. Essas técnica sao
descritas em (COLIERI et al., 2002; PICORONE, 2009). Na interpolagao cibica o coeficiente
da funcao de transferéncia do canal PLC em cada subportadora é aproximado por um
polinomio de terceira ordem (KANG; HA; JOO, 2003; PICORONE, 2009). A interpolagao
nearest é descrita como a técnica em que o coeficiente da resposta em frequéncia do canal é
aproximado para o valor mais proximo dos sinais piloto. E 0 método mais rapido e simples,

mas que usualmente fornece os piores resultados (KANG; HA; JOO, 2003; PICORONE, 2009).

Com o objetivo de se obter sistemas com melhores desempenhos e espectralmente
mais eficientes, novas pesquisas tem sido conduzidas considerando uma caracteristica fre-
quentemente encontrada em canais de comunicagao, a esparsidade. Para tal, uma nova
abordagem de estimacao de canais tem sido proposta, aquela baseada na técnica de CS
(amostragem compressiva, compressive sensing). Na Se¢. 2.4 é apresentada uma revisao

bibliografica sobre a técnica de CS.
2.4 Amostragem Compressiva

A abordagem classica utilizada para se amostrar sinais ou imagens baseia-se no
teorema da amostragem de Whittaker-Nyquist-Kotelnikov-Shannon (LUKE, 1999), que
afirma que para que seja possivel reconstruir o sinal original é necessario que frequéncia
de amostragem seja, no minimo, igual ao dobro da maior frequéncia contida no sinal a ser
amostrado. Esse limite inferior da taxa de amostragem é denominada de taxa de Nyquist.
Mesmo que alguns sinais nao sejam naturalmente limitados em banda, como imagens, an-
tes de amostra-los, normalmente se utiliza uma filtragem passa-baixa com a finalidade de
se evitar o aliasing, para logo apds, baseado no teorema da amostragem citado, amostra-
lo. Uma abordagem quase que onipresente em ADC é aquela que, para amostrar o sinal
analogico, seleciona-se amostras uniformemente espacadas no tempo numa taxa igual ou

maior do que a taxa de Nyquist (CANDES; WAKIN, 2008).

Entretanto, muitos sinais naturais e aqueles gerados pelo ser humano possuem in-
formacoes redundantes. Sinais com essa caracteristica sao denominados compressiveis e

podem ser representados em um dominio no qual eles sao esparsos, ou seja, possuem
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poucas amostras com valores nao nulas.

Na amostragem classica de sinais, ou seja, naquela baseada no teorema da amostragem
de Whittaker-Nyquist-Kotelnikov-Shannon, a qual sera referida neste trabalho apenas
de teorema da amostragem de Nyquist, o grau de liberdade dos sinais amostrados é

considerado como sendo as componentes espectrais do sinal.

Em outra abordagem (VETTERLI; MARZILIANO; BLU, 2002), algumas classes de sinais
sao vistas como tendo um numero finito de graus de liberdades por unidade de tempo.
Esse numero finito é, entao, chamado de taxa de inovacao. Com isso, a diferenciacao entre
sinais distintos nao é vista somente como a diferenca de suas componentes harmonicas,
mas também como a diferenca em outras caracteristicas dos sinais. Essa abordagem,
denominada de Taxa de Inovagao Finita (FRI, do inglés - Finite Rate Innovation), nao
invalida o teorema da amostragem classica de Nyquist, mas o considera um caso particular
de FRI. Além disso, a FRI vé no critério de Nyquist um parametro pessimista e ineficiente

para determinados sinais.

Em muitas aplicagoes, como sistemas de imagens digitais (cameras de video, scanners
médicos e radar), sdo necessarios ADC com altas taxas de conversao. Nesses casos, altas
taxas de amostragem sao necessarias para se atender ao limite de Nyquist, o que conduz
a custos elevados. Além disso, para se transmitir ou armazenar de forma apropriada os
diversos tipos de sinais, técnicas padrao de aquisicao de dados normalmente exploram
o paradigma “amostrar e comprimir”. Para isso, utiliza-se uma taxa de amostragem
elevada e, em seguida, descarta-se a maior parte da informacao amostrada utilizando

algum esquema de compressao que nos leve a uma representacao esparsa do sinal original.

Com o intuito de se reduzir o nimero de medidas requeridas para descrever comple-
tamente um sinal, passa-se a uma abordagem que explora a compressibilidade do sinal.
Nessa nova abordagem, busca-se amostrar o sinal de forma a extrair dele apenas as in-
formacoes que o caracteriza, ou seja, apenas medir diretamente a parte que nao sera
descartada no processo de compressao (DONOHO, 2006). Essa nova abordagem é deno-
minada de amostragem compressiva (CS, do inglés, compressive sampling ou compressed
sensing), que permite a aquisigao de dados de alguns tipos de sinais numa taxa significa-

tivamente menor do que a taxa de Nyquist (BARANIUK, 2007).

Essa nova estratégia de amostragem a uma taxa sub-Nyquist tem despertado muito
interesse na comunidade cientifica com sua larga area de aplicacao. Aplicagoes em astro-
nomia, biologia, processamento de video e imagens, medicina, radar e comunicagao tem

sido reportadas na literatura. Em comunicacao de dados, a CS tem sido aplicada para a
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detecgao e a estimacao de sinais esparsos, tais como, sinais de ultra banda larga (UWB,
do inglés, ultra-wide band) (XIA; SICHINA; LIU, 2013) (TORRE; KUNISCH, 2013), espalha-
mento espectral (FYHN et al., 2013), sinais de radio cognitivo de banda larga (SUN et al.,
2013), sinais em sistemas com miltiplas entradas e multiplas saidas (MIMO, do ingleés,
multiple-input multiple-output) (ROSSI; HAIMOVICH; ELDAR, 2014), em estimagao de ca-
nais (TAUBOCK; HLAWATSCH, 2008), (BAJWA et al., 2010), (BERGER et al., 2010), (HAUPT
et al., 2010), (WANG et al., 2011), além de outras aplica¢oes. No que tange a sistemas PLC,
pode-se citar (MEHBOOB et al., 2013).

Assim, para a amostragem compressiva, consideremos x € CN¥*! o sinal original no
dominio do tempo discreto, cujos os elementos sao z[n|, n = 1,2,..., N. Qualquer sinal
x pode ser representado em termos de uma base vetorial {1;}%,, que por simplicidade

deve ser considerada ortonormal. Com isso, a matriz de base N x N ¢é dada por ¥ =

[1]4hs] . .. 1], entao, .
x =Y sy =Us, (2.109)
i=1

em que s é um vetor coluna N x 1 que representa x no dominio esparso, cujos elementos

sao dados por
si = (X, ;) = {wi}Tx, (2.110)

em que (-,-) e (-)T representam o produto interno entre os argumentos e o transposto do
argumento, respectivamente. Note que x e s sao representagoes equivalentes do mesmo
sinal, porém em dominios diferentes: x no dominio do tempo e s no dominio ¥. Note
também que, como estamos interessados na representacao esparsa de sinais, x é uma
combinagao linear de apenas K vetores de base, com K << N, ou seja, s ¢é dito ser K-
esparso, pois somente K elementos de s sao nao nulos, N — K elementos sao zeros. O sinal
x é compressivel se a representacao s na eq. (2.109) tiver poucos elementos com valores

significativos e muitos elementos com valores préximos de zeros (BARANIUK, 2007).

A questao agora é: i) como realizar a aquisi¢ao de dados que condensa diretamente o
sinal em uma representacao comprimida sem ter que passar pelo estdgio intermediario de
coletar as IV amostras? A resposta a essa pergunta passa pelo processo de medicao linear

que é descrito a seguir.

2.4.1 Processo de medicao linear

Consideremos um vetor y € CM*1 denominado de vetor de medida, cujos elementos

y = [y1,¥2, .-, yu|? sdo resultados de uma medicio de um sinal x € CV*. O j-ésimo
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elemento de y, com M < N, é dado por y; = (x, ¢;) em que ¢; representa o j-ésimo vetor

de medigao. Se escrevermos os M vetores de medicao em uma forma matricial dada por

¢11 o Qin
= : co (2.111)
dum1 v QuN
entao, o resultado da medicao pode ser representado por
y = &x. (2.112)
Substituindo eq. (2.109) na eq. (2.112), segue
y = ®Us, (2.113)
que pode ser ilustrado como a Fig. 9.
y S
(=)
M — N
S-esparso

Figura 9: Processo de medigao linear de um vetor s com esparsidade S = 4 (BARANIUK,
2007).

Como pode ser observado, a matriz ® independe do sinal x, ou seja, o processo
descrito para se obter o vetor de medida y nao é um processo adaptativo. Lembremos
também que estamos interessados numa classe de sinais especifica, ou seja, aquela em que
os sinais possuem uma representacao em algum dominio esparso. De uma forma geral,
definindo-se a matriz © := ®W¥, dimensao M x N, pode-se obter o vetor de medicao a
partir de (BARANIUK, 2007)

y = &x = ®U¥s = Os, (2.114)

que pode ser ilustrada através da Fig. 10.

Embora seja possivel realizar a aquisicao de dados numa forma condensada, para que
essa teoria seja util, ainda se faz necessario responder outras perguntas, tais como:

ii) E possivel projetar M < N formas de onda para capturar quase todas as informacoes
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S-esparso
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Figura 10: Processo de medi¢ao linear com as quatro colunas correspondentes aos s; nao
nulos. O vetor de medida y é uma combinacao linear dessas quatro colunas (BARANIUK,
2007).

sobre x7

iii) E possivel reconstruir x com precisao a partir de apenas M medidas com M < N7
iv) Como poderemos aproximar x a partir dessas informagoes?

As respostas a esses novos questionamentos podem ser obtidas através da teoria da amos-

tragem compressiva (CS).

2.4.2 Amostragem compressiva

A teoria de CS afirma que é possivel recuperar certos sinais a partir de um nimero
bem menor de amostras/medidas do que os métodos usados tradicionalmente. Para que
isso seja possivel, a teoria de CS baseia-se em dois principios: a esparsidade, que é uma ca-
racteristica pertencente ao sinal de que se pretende amostrar e a incoeréncia, que pertence

a modalidade de deteccao (CANDES; WAKIN, 2008).

As pesquisas em CS estao concentradas basicamente em dois pontos principais: amos-
tragem e reconstrucao. As pesquisas relacionadas com a amostragem buscam responder
aos questionamentos sobre: Quantas amostras sao necessarias para reconstruir os sinais
para uma precisao especificada? Que tipo de amostras? Como podem estes esquemas de
amostragem serem implementados na pratica? Por outro lado, as pesquisas relacionadas a
reconstrucao buscam responder ao seguinte questionamento: Dadas as amostras na forma
comprimida, quais estratégias podem ser utilizadas eficientemente para reconstruir o sinal

original (NEEDELL; TROPP, 2009)?

A teoria de CS é aplicada a sinais que possuem uma representacao esparsa em algum
dominio, quando esses possuem poucas amostras nao nulas, ou a sinais aproximadamente

esparsos, quando suas amostras, reordenadas pela magnitude, decaem rapidamente. Nesse
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caso, um numero relativamente pequeno de amostras é considerado, normalmente muito

menor do que a dimensao do sinal.

Quanto a reconstrugao do sinal medido, ou seja, na eq. (2.114) encontrar s ou x dado
y, tem um problema de algebra linear. Entretanto, uma vez que M < N, existem menos

equacoes do que variaveis, tornando esse sistema de equacoes mal condicionado.

Como estd ilustrado na Fig. 10, y é uma combinagao linear de apenas S colunas da
matriz de medicao ©, ou seja, ¢ uma combinacao linear apenas das colunas correspon-
dentes aos s; elementos nao nulos. Se soubéssemos a priori quais elementos de s sao nao
nulos, entao poderiamos formar um sistema linear de dimensao M x .S para resolver essas
S amostras nao nulas, pois, geralmente, M > S. Infelizmente, na pratica, nao temos
esse conhecimento a priori. Logo, a reconstrucao do sinal medido depende do nivel de

esparsidade e também de algumas propriedades da matriz ©.

Até aqui, nao estavamos considerando qualquer perturbacao externa que poderia afe-
tar o processo de medicao do sinal. Entretanto, em aplicacoes reais, os dados medidos sao
corrompidos por ruidos provenientes dos componentes utilizados na etapa de deteccao, ou
pelo fato do sinal nao ser exatamente esparso, ou mesmo ruidos atuando diretamente no
sinal a ser amostrado. Dessa forma, em uma aplicacao real de CS é obtido um vetor de

(CM><1

medida y € que pode ser representado por

y=®x+1n=>¥s+n=0Os+rn, (2.115)

CM><1

em que 7 € ¢ um ruido estocastico ou uma perturbacao deterministica, ® €

CM*N @ € CN*N ¢ ©@ € CM*N (BAJWA et al., 2010).

Uma vez obtido o vetor de medida y, o grande desafio passa a ser o de reconstruir
com seguranca o sinal s, dado que conhecemos, além do vetor de medida, a matriz ©. A
reconstrucao do sinal s pode ser feita utilizando-se diversas estratégias que, geralmente, se
enquadram em uma das trés categorias: Buscas Vorazes (greedy pursuits), Relaxamento

Convexo e Algoritmos Combinatérios.

Os algoritmos de buscas vorazes sao baseados em aproximacoes a um passo de cada
vez, fazendo escolhas em cada etapa seguindo um ponto 6timo local na esperanca de que
essa escolha leve até a solucao otima global. Sao extremamente rapidos, mas requerem

uma quantidade grande de amostras.

Os algoritmos de relaxamento convexo resolvem um programa convexo que minimiza

uma fungao objetivo baseada em algumas restrigoes. A resposta dessa estratégia, ou seja,
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o otimo global, serd o menor valor possivel para a funcao objetivo para o qual o valor
atribuido as variaveis nao viola nenhuma restricao. Obtém sucesso com poucas amostras,

porém tendem a possuir uma maior complexidade computacional.

Finalmente, os algoritmos combinatérios adquirem amostras de uma forma em que
suas caracteristicas proporcionam uma rapida reconstrugao via testes de grupo. Possuem
qualidades intermediarias comparadas as dos algoritmos dos outros dois grupos, ou seja,
requerem uma quantidade intermediaria de amostras e tempo de execu¢ao (NEEDELL;

TROPP, 2009).

Como ja foi mencionado, a reconstrugao do sinal medido depende do nivel de esparsi-
dade e também de algumas propriedades da matriz de medicao ©. Uma propriedade de ©
que tem sido muito 1til para provar a solucao 6tima de vérias estratégias de reconstrucao
de CS é a denominada de propriedade da isometria restrita (RIP, do inglés - restricted

isometry property), que pode ser definida como (CANDeS, 2008):

Definigao 1 (RIP - restricted isometry property) Seja © uma matriz CM*N | tendo
as colunas com a norma-y unitiria. Para cada inteiro S € N, dizemos que © satisfaz
a RIP de ordem S com parametro 65 € (0,1) — e escrevemos ® € RIP(S,ds) — se para

todo vetor v : ||v]p < S

® 2
1—-s5) <OVl 5, (2.116)
V1[5
em que || - ||o denota a norma-ty do vetor, a qual descreve a esparsidade do vetor.

Considerando f como a cardinalidade de um conjunto, a esparsidade de um vetor pode

ser definida como
Isllo = #{i : s; # 0}. (2.117)

Enquanto a norma-¢, de um vetor, indicada por || - ||,, é dada por

(2.118)

A RIP, vista pelo lado geométrico, garante que um conjunto de vetores dado em um
dominio esparso seja transformado em um conjunto de medidas, através da matriz @, de
tal forma que a distancia entre os pontos desses vetores seja preservada, ou seja, muda a
posicao do desenho formado pelos vetores, mantendo-se a forma e o tamanho da figura
original (isometrias). Exemplos de isometrias s@o as translagoes, reflexdes e rotagoes.

Essas figuras obtidas de isometrias sao ditas congruentes.
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A razao do nome RIP é devido ao fato da energia contida no sinal restrito pela
operacao da matriz © ser proporcional ao tamanho dessa matriz. Alguns autores descre-
vem isso como o Principio Uniforme da Incerteza (Uniform Uncertainty Principle), que
garante que o sinal nao pode ser concentrado simultaneamente em ambos os dominios, de

esparsidade e de medigoes (SCHULZ; SILVA; VELHO, 2010).

Uma abordagem alternativa para a estabilidade do processo de medigao é garantir que
a matriz de deteccao ® seja incoerente com a base de representacao no dominio esparso
¥, no sentido de que os vetores {¢,;} de ® nao podem representar de forma esparsa os
vetores {¢;} de W, e vice-versa (BARANIUK, 2007). A coeréncia entre as matrizes de base
ortonormais ® e ¥ ¢ definida por (CANDES; WAKIN, 2008):

Definigao 2 (Coeréncia entre base de detecgao e de representagao)

p(®, ) = VN max ({6, 0)]. (2.119)
Caso @ e ¥ contenham elementos correlacionados, a coeréncia é grande. Caso contrario,
ela sera pequena. Uma medida de quao pequena ou grande ¢ a coeréncia entre essas bases
é obtida avaliando-se o parametro 1 < u(®, ¥) < +/N. O limite inferior, u = 1, indica que
as bases sdo maximamente incoerentes, enquanto 1 = /N indica que elas sdo maxima-
mente coerentes. Pensando-se nas bases como vetores no espago, conforme exemplificado
em (PEREIRA, 2010), considere uma matriz de base ¥ formada pelos vetores ¢; = (1,0, 0),
s = (0,1,0) e 3 = (0,0,1). Quando se considera o vetor ¢; = (%, %, %), tem-se
1

(P1,91) = (b1, ¢2) = (d1,¢3) = 7 (2.120)

o que nos leva, a partir de eq. (2.119), a u(®,¥) = \/5% = 1, indicando tratar-se de
elementos maximamente incoerentes. Por outro lado, considerando-se agora ¢, = (0,0, 1),

tem-se

<¢2>¢1> = <¢2>¢2> - Oa <¢23,¢3> - ]-> (2121)
0 que nos leva, a partir da eq. (2.119), a u(®, ¥) = /3 = /N, indicando tratar-se de

elementos maximamente coerentes. A Fig. 11 ilustra os dois casos citados, maximamente

incoerente e maximamente coerente, respectivamente.

A teoria de CS aplica-se basicamente a pares de matrizes ® e ¥ com baixa coeréncia.
Um exemplo para essas matrizes é obtido considerando a matriz de detecgao ® como uma

base formada por fung¢oes impulso (forma canonica) ¢x(t) = 6(t — k) e ¥ como a base de

Fourier, v;(t) = \/—lﬁe%, 3(0) =1 e d(t) =0,Vt # 0. Esse exemplo se configura como
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Vs Vs
|
1
b2
v ¥
(a) Maximamente incoerente (b) Maximamente coerente

Figura 11: Coeréncia entre bases (PEREIRA, 2010).

o esquema da amostragem classica no tempo ou espaco. A coeréncia entre as matrizes
pode ser avaliada a partir da eq. (2.119), o que resulta em p(®, ¥) = 1 — maximamente
incoerente. Dessa forma, impulsos e sendides sao considerados maximamente incoerentes
em qualquer dimensao (CANDES; WAKIN, 2008). Retornemos & questao apresentada no
final da secao 2.4.1: ii) E possivel projetar M < N formas de ondas para capturar quase
todas as informacoes sobre x7 A resposta a essa pergunta ¢é sim, desde que seja projetada

a matriz @ = ®W¥ de tal forma que tenha RIP, verificando a eq. (2.116) para cada

N
S

(BARANTUK, 2007). Entretanto, o projeto de ©® dessa forma é um problema NP-complexo

uma das ( ) combinagoes possiveis de S elementos nao nulos do vetor v de tamanho N

(SCHULZ; SILVA; VELHO, 2010).

Uma forma alternativa de quantificar a coeréncia entre as matrizes de ® e W é avaliar
diretamente a matriz de medicao © através de sua coeréncia mutua, que é definida como
o maior valor absoluto e normalizado do produto interno entre as diferentes colunas de

O, ou seja (WANG; HOU, 2011):

Definigao 3 (Coeréncia mitua da matriz de medigao)

©)= m 1676, (2.122)
e X Tl - A 1 ’
H 1<ij<Nyiz5 ||6;]] < |65l

em que 0; € a i-ésima coluna de ©. Nesse caso, (©) = 1 — mazimamente coerente,

enquanto (@) = 0 — mazimamente incoerente.

Por sorte, existe uma diversidade grande de classes de matrizes que obedecem a RIP
com alta probabilidade, isto é dg << 1 para algum S << N (BERGER et al., 2010), onde
0s e S sao os parametros que definem a RIP, conforme 1. Ao se adotar matrizes cujas

amostras seguem uma distribuicao aleatéria com valores independentes e identicamente
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distribuidas (i.i.d.), como a Gaussiana e de Bernoulli, ou linhas selecionadas aleatoria-
mente de uma matriz ortogonal (N x N), como, por exemplo, a DFT (discrete Fourier

transform), pode ser mostrado que para o nimero de medigoes (BERGER et al., 2010)
M > USlog(N/S), (2.123)

a probabilidade de que dg > 0 decresce exponencialmente com M e §. Deve-se observar
que aumentando-se o ntimero de medidas M, a probabilidade da matriz obedecer a RIP
para um dado limiar de § pode ser feita arbitrariamente pequena. A constante U depende

dos vérios tipos de matrizes (BERGER et al., 2010).

Teoricamente, a RIP fornece a garantia de que um sinal S-esparso pode ser total-
mente descrito através das M medidas contidas em y, conforme indicado na eq. (2.115).
Entretanto, ela nao nos informa como o sinal original, x ou s no dominio esparso, pode

ser recuperado através dessas M medidas.

A reconstrugao do sinal original parte do principio de que se tem disponivel o vetor
y, contendo as M medidas, e a matriz de medicao ©. Porém, uma vez que consideramos
M < N na eq. (2.115), é possivel encontrarmos uma infinidade de § que satisfazem
Os = y. Todas essas possibilidades de soluc¢oes pertencem ao hiperplano (N — M)-
dimensional H := ker(®)+s no RY, em que ker(-) representa o espago nulo do argumento,
pois se @s =y, entdo, O(s+r) = y para algum r no espaco nulo. Dessa forma, o objetivo
passa a ser o de encontrar os coeficientes do vetor esparso s no espaco nulo transladado

(BARANIUK, 2007).

O método dos minimos quadrados é uma abordagem classica para se resolver proble-
mas inversos desse tipo, ou seja, selecionar o vetor no espago nulo transladado, H, com
a menor energia, ou seja, a menor norma-f,. Entretanto, quando s é esparso a solugao

encontrada por esse método nao é satisfatéria.

Um método que permite recuperar o sinal s esparso ¢ o que busca pelo vetor mais
esparso no hiperespaco H. Pode-se mostrar que com apenas M = S + 1 medidas Gaus-
sianas i.i.d. pode-se recuperar com exatidao um sinal S-esparso com alta probabilidade.

~ . N . ~ ;. . ~
Entretanto, essa solucao requer considerar ( s) combinagoes possiveis para a localizacao

dos coeficientes nao nulos de s, o que o torna nao pratico.

O método usado em CS faz uso da otimizacao convexa, que se reduz a um programa
linear, conhecido como basis pursuit, para a recuperacao do sinal s. Nesse método, busca-

se por um vetor, restrito a algumas exigéncias, com a menor norma-¢; transladado.
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Com intuito de exemplificarmos a etapa de reconstrucao do sinal a partir do conhe-
cimento da matriz de medicao © e das M medidas disponiveis em y, imaginemos, por
simplicidade, que s € RY, com N = 3 e que possua S < 3 coeficientes nao nulos. Pode-
mos imaginar que o vetor procurado pode ter componentes em N diregoes, mas queremos
achar a representacao que tenha o menor nimero de componentes nao nulas, dentro de

uma condicao especifica, na qual diversas combinagoes de componentes podem ser validas.

Logo, é de se esperar que s ocupe um lugar sobre o hiperplano H, S-dimensional,
alinhado com os eixos coordenados no RY. A Fig. 12a ilustra os trés hiperplanos possiveis
de se encontrar um vetor S-esparso no R?, além de indicar a posicao do vetor s usado
nesse exemplo. Entretanto, a transformacao linear operada por ® gera um hiperplano

com uma orientacao angular aleatoria dependente de ©.

RN « H

N

(a) (b) ()

Figura 12: (a) Um vetor s sobre o hiperplano S-dimensional alinhado com os eixos coorde-
nados no RY. (b) Recuperacao do sinal s via minimizacao da norma-/5. (¢) Recuperacao
exata do sinal s via minimizacdo da norma-¢; (BARANIUK, 2007)

A busca por s, quando se utiliza o método dos minimos quadrados, ou seja, mini-

mizagao da norma-/s, é descrita como:
A~ . / . . /
§ = min[|s]|2, sujeito a Os’ =y. (2.124)
S/

Geometricamente, eq. (2.124) encontra sua solugao quando uma hiperesfera toca o hiper-
plano H, conforme ilustrado na Fig. 12b. Devido a orientacao angular do hiperplano H

imposta pela matriz ®, nem sempre s = S.

Diferentemente da minimizacao da norma-/, ao se considerar o problema de recons-
truir o sinal original utilizando a norma-¢;, pode-se substituir a hiperesfera da Fig. 12b

pela forma indicada na Fig. 12c, originada de:

s =min|[s']|;, sujeito a Os' =y. (2.125)
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Observe que nessa busca pelo vetor com o menor comprimento euclidiano, § ird tocar
o hiperplano H no ponto perto do eixo coordenado, o que representa com exatidao a
posicao do vetor s buscado. Dessa forma, em resumo, um sistema de aquisicao de dados
CS consiste de uma matriz de medi¢ao com a RIP, seguido por um programa linear para

reconstrucao de x (BARANIUK, 2007).

Existem diversas estratégias de CS para se reconstruir o sinal original. Neste trabalho
foram estudados os algoritmos de reconstrucao baseados na estratégia de busca voraz:
OMP (do inglés, Orthogonal Matching Pursuit), que tem a vantagem de ser um algoritmo
rapido e de facil implementacao (TROPP; GILBERT, 2007). O CoSaMP (do inglés, Com-
pressive Sampling Matching Pursuit), que incorpora ideias de algoritmos combinatérios
para garantir velocidade e limitantes de erro rigorosos. Esse algoritmo necessita da in-
formagao a priori da esparsidade do sinal (NEEDELL; TROPP, 2009). Finalmente uma
versao do CoSaMP modificada, denominada de mCoSaMP (do inglés, Modified Compres-
sive Sampling Matching Pursuit), que nao necessita da informagao a priori da esparsidade
do canal (WANG et al., 2011). Os pseudocddigos dos algoritmo OMP, CoSaMP e mCoSaMP

estao disponiveis no Anexo A.

Resumo do capitulo

No presente capitulo foram apresentadas as revisoes bibliograficas referentes aos canais
PLC. Partiu-se de modelos de canais LIT, evoluindo para os modelos LVT e finalmente
apresentado um modelo que se aproxima dos canais reais, o modelo LPVT. Duas grandes
oportunidades quanto a modelagem de canais PLC variantes no tempo foram apontadas:
o desenvolvimento de modelos que representem o ambiente outdoor para frequéncias acima
de 30 MHz, além do controle dessa variabilidade nesses modelos. Além disso, foi ressaltada
a caréncia de informacoes que caracterizam de forma estatistica os canais PLC outdoor.

Questoes sobre o ruido presente nos canais PLC foram em seguida discutidas.

Foram apresentadas as revisoes bibliograficas sobre os sistemas de comunicacao PLC
baseados em transmissao em blocos, sendo equacionadas as modulagoes monoportadoras
e a modulacao multiportadora, sendo esta ultima a que serd utilizada no restante do
trabalho. Também foi apresentada uma revisao sobre os estimadores de canais PLC
discutidos na literatura. Finalmente, uma introducao a teoria de amostragem compressiva

foi discutida.

A seguir, no Cap. 3, uma campanha de medicao dos canais PLC outdoor é discu-

tida e, como resultado, esses canais sao estatisticamente caracterizados para a banda de
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frequéncia compreendida entre 1,7 e 100 MHz, fato inédito na literatura.



7

3 Caracterizacao do canal PLC outdoor em RDE-BT brasileira

Conhecer as caracteristicas do meio de comunicacao que se pretende utilizar é de
fundamental importancia para prever seu comportamento e, consequentemente, projetar
sistemas de comunicacao que maximizem os recursos disponibilizados pelo meio. Nesse
contexto, o presente capitulo trata de forma inédita a caracterizacao do canal PLC outdoor
em RDE-BT Brasileira, ou seja, aqui sao apresentados os resultados e analises de uma
ampla campanha de medicao realizada nas RDE-BT Brasileira objetivando explorar o uso
de sistemas de comunicagao baseados na tecnologia PLC. Além dessa contribuicao, neste
trabalho é proposto analisar o tempo de coeréncia e a banda de coeréncia do canal PLC,
admitindo tratar-se de um canal com espalhamento descorrelacionado e estacionario no
sentido amplo. Um modelo matemaético, baseado nas medigoes realizadas, da densidade

espectral de poténcia dos ruidos no meio de comunicagao PLC outdoor é proposto.

Devido a importancia de se conhecer o comportamento do canal de comunicacao PLC,
existem intmeras publicagoes direcionadas ao assunto. Considerando o canal PLC indoor,
(LIU et al., 1999) apresentou medidas do espalhamento de atraso, atenuagao e ruido do
canal PLC na banda de frequéncia de 1 a 60 MHz. Em (O’'MAHONY, 2006) foi realizada,
nas residéncias norte americanas, uma campanha de medicao das caracteristicas do canal
PLC de 1,8 a 30 MHz. (TLICH et al., 2008a) e (TLICH et al., 2008b) apresentaram a carac-
terizacao de canais PLC até 100 MHz baseada em medicoes conduzidas nas residéncias
francesas. (SCHNEIDER et al., 2012) relata resultados da campanha de medicao 1 a 100
MHz em diversas cidades da Europa. Mais recentemente, (TONELLO; VERSOLATTO; PIT-
TOLO, 2014) apresentou uma caracterizagao estatistica do canal de comunicagao na banda
de frequéncia de 1,8 MHz a 100 MHz baseada em medigoes realizadas em residéncias ita-

lianas.

Por outro lado, trabalhos semelhantes com foco nas RDE-BT (externas) sao mais
raros. Em (LIU et al., 2000) foi realizada uma campanha de medicao na Alemanha. Nesse
trabalho foram avaliadas a atenuacao, ruido e dispersao temporal dos canais PLC out-

door na banda de frequéncia de 1 a 30 MHz. Em (PRASAD et al., 2001) foram relatados
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resultados de uma modesta campanha de medicao com o objetivo de caracterizar as RDE-
BT para comunicacao PLC outdoor na India. Os resultados dessa campanha, restritos a
banda de frequéncia de 1 a 30 MHz, avaliaram a atenuacao, atraso temporal e banda de

coeréncia desses canais.

Assim, pode-se afirmar que o presente capitulo possui resultados inéditos dentro do
seguinte ponto de vista: é o primeiro trabalho referente a caracterizacao das RDE-BT
brasileiras para uso de sistemas PLC na banda de frequéncia normatizada na Europa (1,7
a 30 MHz) e no Brasil (1,7 a 50 MHz). Além disso, analisa o comportamento do canal
PLC para a banda de frequéncia de 1,7 a 100 MHz, que é uma oportunidade em aberto

para sistemas PLC.

A seguir, sao apresentados os procedimentos, configuragoes e equipamentos utilizados
para coletar as amostras dos dados das RDE-BT. Em seguida, sao discutidas as estatisticas
dos parametros extraidos, conteuido que representa, além dos citados anteriormente, a

contribuicao desse capitulo.
3.1 Campanha de medi¢cao

O banco de dados utilizado para caracterizar a RDE-BT como canal PLC outdoor foi
gerado a partir de uma campanha de medicao na cidade de Juiz de Fora, MG, Brasil. As
escolhas das RDE-BT foram baseadas nas facilidades de acesso as mesmas, no tipo de
ligacao dos consumidores, monofésico, e o tipo de rede, multiplexada com cores diferentes
para cada fase. Além disso, foi levada em conta a classe economica dos consumidores e as
oportunidades de aplicagao da tecnologia PLC, pois em algumas situagoes nao se tinha
qualquer fornecedor de servigos banda larga no bairro. Dessa forma, pode-se classificar o
ambiente escolhido como representativo de um tipico consumidor para o uso da tecnologia
PLC no Brasil. Essa segio foi escrita tomando como referéncia (RIBEIRO, 2012) e (COLEN
et al., 2014).

A campanha de medicao foi realizada durante 14 dias em dois bairros distintos da
cidade de Juiz de Fora, obtendo amostras da CFR, ruido e impedancia de acesso coletadas
no periodo de 8h00 as 17h00. Tais amostras foram obtidas através de um conjunto
de equipamentos e métodos matematicos utilizados exclusivamente para esse proposito,
denominados de Setup de Medicao. Dois conjuntos de equipamentos foram utilizados:
Setup TX e Setup RX. Basicamente, o Setup TX foi projetado para gerar um sinal OFDM

e transmiti-lo pela rede de energia elétrica sob estudo, a fim de permitir que o Setup RX
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estime a CFR. Além disso, ele é responsavel pela medicao da impedancia de acesso ao
meio para o sistema PLC. O Setup RX foi projetado para medir o sinal transmitido pelo
Setup TX, além de medir o ruido aditivo e os sinais de radio, que através de uma antena
omnidirecional conectada a uma entrada de dados do sistema de aquisi¢cao de dados capta
os sinais de radio gerados por sistemas de comunicagao sem fio, que operam na mesma
banda de frequéncia, ou seja, entre 1,7 e 100 MHz. Assim sendo, além da aquisicao
da interferéncia do sinal de rédio, induzido na RDE-BT por sistemas de comunicagao
sem fio através de acoplamento também, foi aquisitada a mesma interferéncia a partir
de uma antena omnidirecional. Isso permite analisar qual dos dois tipos de sensores,
acoplador capacitivo ou antena omnidirecional, é o mais adequado para o monitoramento
de espectro. Além disso, técnicas de sincronizagao, correcao da taxa de amostragem,
estimador baseado nos minimos quadrados (LS, do inglés, least square) e equalizador
forgado a zero (ZF, do inglés, zero-forcing) foram utilizadas. Maiores detalhes sobre os
equipamentos utilizados na campanha de medicao serao apresentados oportunamente.
Por questoes estratégicas, como ajuste manual da poténcia transmitida, o Setup RX foi
instalado no poste da RDE e o Setup TX ao lado do medidor de energia elétrica da
unidade consumidora. Diversas configuracoes de posicionamento na RDE-BT do Setup
TX e Setup RX foram utilizadas para a formacao do banco de dados. De uma forma
geral, as distancias envolvidas entre o Setup TX e Setup RX podem ser agrupadas em 3
classes: 3 a 30 metros, 40 a 60 m e 70 a 100 m. Um exemplo de parte da planta contendo

a disposicao dos postes da RDE e das unidades consumidoras estd ilustrada na Fig. 13.

Poste sem Trafo Poste com Trafo

@ 35.3m : 35,6m @

%1,7m

n :eny

Y :eny

Figura 13: Planta representando parte da area em que foi realizada a campanha de
medigao.

As Figs. 14 e 15 ilustram, respectivamente, a fixacao do Setup RX em um poste sem
transformador (trafo) abaixador de média para baixa tensao da RDE e o Setup TX sendo

instalado em uma unidade consumidora.
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Figura 15: Setup TX instalado préximo ao medidor de energia elétrica do consumidor.
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3.1.1 Composi¢cao do Setup de Medicao

Como ja foi dito, o Setup de Medicao é formado por um conjunto de equipamentos,
ilustrados na Fig. 16, e métodos utilizados exclusivamente com o propédsito de estimar a
CFR, ruido e impedancia de acesso da RDE-BT. O Setup de Medicao é composto pelos

seguintes equipamentos:

e Uma unidade para amplificar os sinais transmitidos, denominada de amplificador
de radiofrequéncia (RF) da EmpowerRF (Fig. 16a). Ele entrega até 25 W na sua
saida e abrange a faixa de frequéncia entre 0,15 e 230 MHz. A utilizacao de tal
equipamento ¢é justificada pelo fato de que o sinal recebido pelo Setup RX deve ter

poténcia suficiente em sua recepgao, e, consequentemente, viabilizar a estimativa da
CFR do canal PLC.

e Dois computadores industriais (Fig. 16b), com placas de geracao de dados (de
300 Msps com 14 bits) (Fig. 16¢) e de aquisicao de dados (de 200 Msps com 12
bits)(Fig. 16d). Esses equipamentos sao aplicados, respectivamente, para gerar o
sinal a ser transmitido e para adquirir o sinal na saida do canal. As placas de geracao

e aquisi¢ao de dados sao da empresa Gage.

e Um analisador vetorial de sinais e de rede portatil (Fig. 16e), Field Fox da Agilent
que cobre as faixas de frequéncia de 1 MHz a 3 GHz. Ele é responsavel por medir

a impedancia de acesso as RDE-BT no ponto de conexao do Setup TX;,

e Dois acopladores PLC capacitivos do tipo SISO (do inglés - single input single
output) (Fig. 16f), os quais foram projetados para operar na faixa de frequéncia
entre 1,7 e 100 MHz e atuam como um filtro passa alta, bloqueando a componente

fundamental de 60 Hz que pode danificar os equipamentos.
e Dois nobreaks para estabilizar a energia elétrica fornecida pelos geradores elétricos;

e Dois transformadores com razao de transformacao 2:1 e 1500 VA de poténcia, para
isolar a RDE-BT dos Setups TX e RX.

e Uma antena omnidirecional para a aquisi¢cao de sinais de rddio na banda de frequéncia

de operacao, ou seja, de 1,7 MHz até 100 MHz;

e Dois grupos motor-gerador (GMG) a diesel (Fig. 16g) para fornecer energia elétrica

para os Setups TX e RX. A utilizacao de dois geradores é necessaria para assegurar
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que os equipamentos de medi¢ao nao injetem ruido adicional ou distirbios nas redes

de energia elétrica.

e Duas caixas metdlicas para acomodar os equipamentos de medigao. Elas foram
projetadas sob medida para a campanha de medi¢cao com o objetivo de organizar
e proteger os equipamentos utilizados no Setups TX e RX, com ventilacao forcada
para evitar um aquecimento indesejado, bandejas removiveis com espago para ins-
talagdo de equipamentos e rodas para se moverem sobre superficies. Além disso,

elas possuem ganchos de modo a permitir que as mesmas sejam icadas;

e Um notebook para operar, através de acesso remoto, o computador industrial dentro

do Setup RX, que, eventualmente, é instalado no poste;

e Oscilador atomico (Fig. 16h) para gerar sinal com uma frequéncia de relégio de
referéncia e de elevada precisao. Esse oscilador gera um sinal de relégio de referéncia
para o Setup TX e RX.

3.1.1.1 Composicao do Setup TX

A Fig. 17 mostra o diagrama em blocos do Setup TX, detalhando as conexoes entre
os equipamentos que o constituem. Os pontos A e B indicam os pontos de alimentacao
dos equipamentos. A energia é fornecida por um gerador a diesel. Um transformador de
isolacao e um nobreak sao usados para isolar o circuito do Setup Tx da fonte de energia e
para evitar interrupcoes de energia durante um curto periodo de tempo, respectivamente.
Também nessa figura, Fase e Neutro indicam a conexao do Setup TX a RDE-BT usada

para injetar o sinal.

O multiplexador manual configura o Setup TX em um dos dois possiveis modos de
operacao. O primeiro é para inferir a estimativa da CFR do canal. Neste modo de
operacao, o sinal armazenado na memoria do computador industrial é transferido para
a memoria da placa de geracao de dados. Em seguida, o equivalente no dominio do
tempo do sinal, na saida do conversor digital-anal6gico (DAC - do inglés, digital-to-analog
converter), é injetado na entrada do amplificador. A amplificacdo do sinal é ajustada
manualmente para garantir que o Setup RX receba o sinal transmitido, que foi distorcido
pelo canal PLC e corrompido pelo ruido aditivo. O sinal na saida do amplificador é enviado
para a entrada do acoplador PLC. Finalmente, a saida do acoplador PLC é responsével
por injetar o sinal amplificado na RDE-BT, através do ponto de conexao. O segundo

modo de operagao proporciona o uso do Setup TX para medir a impedancia de acesso
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(a) Amplificador de RF (b) PC industrial

(c) Placa de geracao de sinais (d) Placa de aquisi¢ao de sinais

(e) Analisador de rede potatil (f) Acopladores

(g) GMG a diesel (h) Oscilador atomico

Figura 16: Equipamentos utilizados no Setup de Medi¢ao
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Figura 17: Diagrama em blocos do Setup TX

no ponto de conexao entre o Setup TX e a RDE-BT. Neste cenario, o analisador de rede
é conectado diretamente aos terminais do acoplador PLC, o que permite que ele mega a
impedancia de acesso nesse ponto. A caracterizacao, a priori, do acoplador PLC permite
a remocao de sua influéncia sobre as medidas. Finalmente, as medidas de impedancia de

acesso sao armazenadas na memoria do computador industrial.

3.1.1.2 Composicao do Setup RX

A Fig.18 ilustra o diagrama em blocos do Setup RX. Como no Setup TX, A e B

TAntena

Wamim [ ] Acoplador —> Computador
_ PLC Robusto
Fase  conector Relogio
| Atdmicol I
Gerador A ] ==
3 Diesel Transformador Nobreak
B — -
Conector Dijuntor Conector

Figura 18: Diagrama em blocos do Setup RX

designam o ponto de conexao da fonte de energia (gerador diesel). Um nobreak e um
transformador isolador sao utilizados. Fase e Neutro denotam o ponto de conexao do
Setup RX com a rede de energia elétrica sob estudo. O acoplador PLC é posicionado
entre a rede de energia elétrica e a placa de aquisicao de dados, instalada no computador
industrial. Essa placa de aquisigao tem dois canais de conversores analdgico-digital (ADC

- do inglés, analog-to-digital converter) que sao conectados ao acoplador PLC e a antena.
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Como o Setup RX ¢é fixado ao poste, um notebook é usado para acessar remotamente o

computador industrial. O acesso remoto faz uso de uma rede sem fio ad hoc.

O Setup RX é responsavel por receber e armazenar o sinal transmitido pelo Setup TX.
Além disso, ele mede os sinais de radio, simultaneamente a transmissao de dados feita
pelo Setup TX. A aquisicao de sinais de radio tem por objetivo, por exemplo, monitorar
o espectro. Outra fungao do Setup RX é medir o ruido aditivo na rede de energia elétrica
e, a0 mesmo tempo, os sinais de radio, ambos medidos quando nao existirem sinais sendo

transmitidos pelo Setup TX.

3.1.1.3 Procedimentos de medicao

Os procedimentos adotados para a realizagao das medigoes sao os seguintes:

Medigao da resposta em frequéncia do canal PLC. Para medir a CFR do canal
PLC, constituido pelo meio entre a saida da placa de geracao de dados do Setup TX
e a placa de aquisicao de dados do Setup RX, é usado o Setup TX com o acoplador
PLC conectado ao amplificador de sinal. Com a placa de geracao de sinais instalada
dentro do computador industrial, um sinal constituido por simbolos OFDM é gerado,
amplificado e, entao, injetado na rede de energia elétrica. Assim, a placa de geragao
de dados gera um sinal analégico correspondente a concatenacao de simbolos OFDM
consecutivos. No Setup RX, o sinal recebido é armazenado utilizando uma placa de

aquisicao de dados.

Finalmente, a estimativa da CFR do canal PLC é obtida através da aplicacao do
algoritmo proposto em (OLIVEIRA; FINAMORE; RIBEIRO, 2013). Basicamente, este
algoritmo executa a sincronizacao de simbolo, correcao da frequéncia de amostragem

e a estimagao do canal.

Medicao do ruido na rede de energia elétrica. Para esta medicao, apenas o Setup
RX ¢ utilizado, uma vez que nao é necessario transmitir qualquer sinal. Os sinais
recebidos sao armazenados na memoria da placa de aquisicao de dados e, remota-

mente, movidos para a memoria do computador industrial.

Medicao da impedéancia de acesso no ponto de conexao. Para a medicao da im-
pedancia de acesso, apenas o Setup TX é requerido. Ele foi configurado no modo
em que o acoplador PLC é conectado ao analisador de sinais portatil, FieldFox.

Dessa forma, é realizada a medicao da impedancia de acesso apenas no ponto de
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conexao entre o ramal de energia elétrica da RDE-BT com o medidor de energia

elétrica da unidade consumidora.

Medigao dos sinais de radio. Neste caso, os sinais de radio foram obtidos em duas
situagoes distintas. Na primeira, o sinal é transmitido pelo Setup TX através da
rede de energia elétrica. Durante esta transmissao, os sinais de radio sao adquiridos
pela placa de aquisicao de dados através do canal ADC conectado a antena. A
segunda situacao refere-se a aquisicao na auséncia de transmissao de sinal na rede

de energia elétrica, ou seja, sem o Setup TX.

3.2 Pardmetros caracteristicos do canal PLC

Existe uma grande semelhanca entre os efeitos na variacao do sinal recebido provocado
pela rede de energia elétrica com os efeitos observados no meio de comunicacao sem fio.
Assim, nesse trabalho adotou-se a classificacdo dessas variagoes do sinal recebido, no
tempo e frequéncia, como a utilizada em comunicacao sem fio, ou seja, classificacoes
de canais com desvanecimentos, os quais podem ser classificados em larga-escala e em

pequena-escala (CHO et al., 2011).

No caso do canal PLC, o efeito de desvanecimento em larga-escala ocorre com a va-
riacao da distancia entre o transmissor e receptor PLC, além da RDE-BT, como a conexao
e/ou retirada de cargas da rede de energia elétrica, dinamica dos transformadores de média
para baixa tensao, reatores para iluminacao publica, medidores de energia elétrica, etc.
Assim, o efeito do desvanecimento em larga-escala no canal PLC é descrito como a ate-
nuagao média do meio em fungao da distancia entre o transmissor PLC e receptor PLC,

dada a frequéncia utilizada para a comunicacao de dados.

Por outro lado, o desvanecimento em pequena-escala no canal PLC refere-se a rapida
variacao do nivel do sinal devido a interferéncia destrutiva ou aditiva no mesmo. Essas
interferéncias sao provenientes das variacoes dos estados das cargas conectadas ao bar-
ramento formado pelo circuito de distribuicao de energia elétrica com o tempo. Como
mencionado anteriormente, essas cargas possuem uma variagao dinamica, algumas sendo
conectadas e desconectadas aleatoriamente ao barramento, outras comutando em sin-
cronismo com a frequéncia fundamental da rede de energia elétrica. Esse dinamismo
das cargas implica numa variacao na impedancia de acesso as redes de energia elétrica,
que, consequentemente, gera pontos de descasamentos de impedancias resultando em re-

flexdes do sinal incidente. Esses sinais refletidos ao convergirem para o receptor PLC,
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juntamente com o sinal que percorre o barramento, diretamente do transmissor para o
receptor, resultam numa propagacao de sinal classificada como multipercurso. Depen-
dendo da extensao do multipercurso, a seletividade em frequéncia do canal PLC pode ser
caracterizada em seletivo em frequéncia ou plano em frequéncia. Dependendo da variagao
temporal do canal PLC, devido a velocidade em que essas cargas mudam de estados (co-
nectadas/desconectadas) no barramento o desvanecimento em pequena-escala pode ser
classificado como desvanecimento lento ou desvanecimento rapido, dando origem aos ca-
nais seletivos no tempo. A Fig. 19 ilustra a classificagao do canal PLC baseada no efeito

de desvanecimento do sinal no meio de comunicacao.

Desvanecimento

do canal
I
[ |
Desvanecimento Desvanecimento em
em larga-escala pequena-escala
[
[ |
Perda no Desvanecimento Variagdo
caminho multipercurso temporal

Desvanecimento
— seletivo em —
frequéncia

Desvanecimento
rapido

|__|Desvanecimento Desvanecimento
plano lento

Figura 19: Classificagao dos canais com desvanecimentos (adaptado de (CHO et al., 2011)).

Entao, para se caracterizar a rede de energia elétrica como meio de comunicacao de
dados, baseando-se no efeito de desvanecimento, uma série de parametros deste meio
deve ser considerado, dentre os quais destacam-se: i) ganho médio do canal (atenuagao);
ii) comprimento efetivo da resposta ao impulso; iii) dispersdo no tempo; iv) capacidade
tedrica do canal; v) tempo de coeréncia do canal; vi) banda de coeréncia; e, mais recen-

temente, vii) a esparsidade da resposta ao impulso do canal.

Entretanto, como estamos interessados em avaliar as CFR provenientes de uma cam-
panha de medicao em que nao se pode negligenciar o ruido proveniente do meio de co-
municacao, somado ao produzido pelo sistema de medicao, as amostras obtidas durante
o processo de medicao sao submetidas a uma estratégia de melhoramento da relacao

sinal-ruido (SNR - do inglés, signal-to-noise ratio), antes de se obter o valor estimado
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de cada parametro que auxilia na caracterizacao do canal PLC. Para tal, sao utilizadas
duas estratégias de melhoramento do sinal medido: estimativa melhorada (EM) (CAR-
DOSO; BACKX; SAMPAIO-NETO, 2009) e uma estratégia baseada na média das medigoes,
denominada neste trabalho de (MM) (PAY4N, 2014).

A EM se propoe a refinar uma estimativa baseada no fato de que o comprimento
temporal da CIR do canal é L < N, em que N é o comprimento do vetor representando
a CIR medida do canal. Como resultado, as componente da CIR com indices maiores
do que L sao consideradas ruidosas e sao removidas. Para tal, a EM faz uso de uma
matriz que projeta a estimativa da CFR do canal no subespaco gerado pelas primeiras
L colunas da matriz da DFT Fy 1, em que Fy ¢ uma matriz contendo as primeiras
L colunas da matriz da DFT Fyy de lado N. Uma vez que o comprimento L do
canal pode nao ser conhecido a priori, e considerando que o comprimento do intervalo de
guarda L¢g é conhecido e restrito a L < Lg < N, a verdadeira CFR pertence também
ao subespaco gerado pelas primeiras L colunas de Fy . A matriz que projeta a CFR
medida no subespago em que essa medigao é menos ruidosa é dada por (CARDOSO; BACKX;

SAMPAIO-NETO, 2009)
M, = FnroFpe- (3.1)
Assim, a n-ésima CFR refinada pela técnica EM é obtida por
H, = MH,, (3.2)

em que H,, = [H,[0] H,[1]...H,[N—1]]7 representa a n-ésima CFR originalmente obtida
na campanha de medi¢ao. Observe que a EM, de uma forma geral, equivale a se truncar a
CIR a partir da CFR medida e da escolha de L, realizando apenas uma simples operacao

matricial.

Por outro lado, a estratégia MM se propoe a minimizar a influéncia do ruido na
medi¢ao considerando a CFR medida um processo aleatério constituido de varidveis
aleatdrias independentes e identicamente distribuidas (i.i.d.). Com isso, uma estima-
tiva da CFR medida é obtida através do calculo da CFR média de um grupo de M;
CFR medidas. A n-ésima estimativa média da CFR obtida pela estratégia MM pode ser
representada por H,, = [H,[0] H,[1] ... H,[N —1]]T, em que

k] = E{H,[k]}
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Cabe salientar que nesse trabalho, algumas vezes as estratégias EM e MM sao usadas
em cascata, outras, considera-se apenas uma ou, em alguns casos, nenhuma das estratégias

é usada. As configuracoes adotadas sao mencionadas quando devido.

Finalmente, de acordo com a literatura, os parametros que sao utilizados para carac-

terizar o canal PLC outdoor supracitados sao os seguintes:

i) Ganho médio: Uma vez que o canal PLC é tido como seletivo em frequéncia, a
atenuacao do canal é frequentemente relatada pela atenuagao média do canal, ou o ganho

de poténcia médio do canal, que é dado por (GALLI, 2011):

o L—-1 1 N-1
Gn=_ [l =+ > HA K, (3.4)
=0 k=0

em que a tltima igualdade foi obtida usando o teorema de Parseval e H,[k| representa a

resposta em frequéncia do k-ésimo subcanal da n-ésima CFR analisada.

O conhecimento do ganho médio é de extrema importancia para, durante a fase de
prospeccao, estimar de forma aproximada a capacidade tedrica do canal de comunicacgao.
O ganho médio ¢ utilizado para caracterizar canais agrupados na classe desvanecimento

em larga-escala.

ii) Duragao da resposta ao impulso: A CIR obtida por qualquer processo de
medicao é corrompida por ruidos inerentes a esse processo. Esses ruidos nao desaparecem
com o tempo. Obter uma boa aproximacao da duracao da CIR é essencial para a esti-
mativa do efeito de espalhamento temporal do canal de comunicagao. Assim, a duracao
da resposta ao impulso é geralmente definida como o intervalo de tempo que contém uma
porcentagem k da energia total da resposta ao impulso do canal. Valores tipicos desses

percentuais sao 99%, 99,9% e 99,99% (LI et al., 2003; CARETE et al., 2011).

A duracao da CIR do canal PLC outdoor foi estimada utilizando-se a estratégia de
célculo denominada de estimativa da energia do sinal (SEE, do inglés, signal energy es-
timation) (LI et al., 2003). O SEE estima e acumula a energia do sinal de cada amostra
de dados até quando a contribuicao a partir das medigoes dos dados restantes para a
energia total do sinal tornar-se insignificante. Este ponto especifico no tempo é, entao,

identificado como o ponto de terminacao do sinal.

Para o SEE, considere a CIR efetiva do canal PLC composta de 0 < M < 2N — 1

amostras e que a [-ésima amostra da n-ésima CIR estimada é dada por

hall] = sull] + eall], 1=0,1,...,2N —1, (3.5)
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em que S,[l] e e,[l] denotam, respectivamente, a [-ésima amostra da n-ésima CIR e o
seu erro de estimagdo. Note que e,[l], diferentemente de s,[l] que é um valor deter-
ministico, é uma variavel aleatéria modelada como Gaussiana, branca, com média nula e
uma variancia nao conhecida o2 assumida ser independente de s,,[I], ou seja, E{e,[l]} = 0,
E{en[llsn]l]} = E{en[l]}sn[l] = 0. Assim, a técnica SEE consiste em estimar M a partir
da sequéncia {h,|l] 1250_1, e requer o calculo da energia total e do sinal deterministico,

expresso por

2N—-1

es 2 Y E{lsalll} = eh, — cens (3.6)
1=0
em que ey, € €, Sa0, respectivamente, as energias das sequéncias {h, [[] 17" e {en[l] 12"

Essas energias podem ser calculadas por

2N—-1

en, £ Y E{ha[UI*} (3.7)

=0

2 S ety — 2N (3.8)
en s n 2N—L—|—1 LNy, .

em que £y, denota a energia total de {h,[I]>", '}, expressa por

2N—-1

con, 2 3 E{Ih P} = 2N — L+1)0?,, (3.9)
=L

com M < L <2N. De uma forma pratica, €,, e ey, podem ser estimados como

2N—-1

Eny =y a7, (3.10)

2N—-1

ton, = 3 Il (3.11)
=L

Finalmente, a eq. (3.6) pode ser reescrita como

S5, = En, — 7]\[ 3 (3.12)
€s € € . .
n hn 2N [ 1 LN,
Os passos para estimar a duracgao efetiva da CIR (MSEEn) estao indicados no Algo-

ritmo 1.
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Algoritmo 1 Estimativa da Energia do Sinal (SEE)

Entrada: N,h,, k
Saida: MSEE” - quantidade de coeficientes da n-ésima CIR
Passo 1: Calcule £,, usando a eq. (3.12)
Passo 2: Faca M =1e é;n =0
Passo 3: Calcule &, =&, + |h,[M]?| — &, /2N
Passo 4: Se €, > ké,, ou M = 2N,
entao,

a estimativa do comprimento do sinal MSEEn é igual a M
e o teste termina;

caso contrario,
faca M = M + 1 e va para o Passo 3 (0.99 < k < 0.9999)

A duragao da n-ésima CIR é obtida aplicando-se o resultado do algoritmo SEE em

e, = Mspp, Ts. (3.13)

Em (CASETE et al., 2011), considerando 90% da energia da resposta ao impulso, foram
relatados valores menores do que 3 us para a duracao da resposta ao impulso de canais
indoor entre 1,7 e 30 MHz. Entretanto, nenhuma contribuigao na literatura discute esse

parametro quando o canal PLC é outdoor.

E importante salientar que a duracao da CIR nao é um bom indicador para quantificar
a interferéncia intersimbdlica (IIS) introduzida pelo canal PLC, pois canais com curta

duragao podem introduzir mais IIS do que canais com longa duracao (GALLI, 2011).

Entretanto, a duracao da CIR é um resultado que é aplicado para se obter diversos

outros parametros relacionados ao desvanecimento em pequena-escala.

iii) Dispersao temporal: A dispersao no tempo estd relacionada com os atrasos pro-
vocados pelos diferentes percursos na propagacao do sinal, consequentemente, relaciona-se
com o desvanecimento em pequena-escala. Normalmente é denominada de valor de es-
palhamento de atraso médio quadratico (RMS-DS, do inglés, root mean square - delay

spread) e pode ser expressa por (GALLI, 2011):

o = \/u¥ — p3 = Too, (3.14)
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em que

pe = Topo, pi? =T2pg (3.15)
S URP e S Pl @

2
Ho = "S55 s Mo = =i o, 00 = \ Mo — Ko, (3.16)
SRR T M a2 oo

MT; é a duracao da resposta ao impulso eventualmente truncada, posto que M < 2N —1.

A dispersao temporal é utilizada para comparar diferentes canais com desvanecimen-
tos de multipercursos, além de servir como guia para projetos de sistemas PLC, pois
subsidia a escolha do intervalo de guarda de sistemas multiportadoras, uma vez que ca-
racteriza a IIS introduzida pelo canal PLC melhor do que a duragdo da CIR (GALLI,
2011). Caso a CIR do canal PLC seja caracterizada por um o, maior do que o periodo de
simbolo do sinal transmitido, esse sinal sofrera um desvanecimento seletivo na frequéncia.
Devido a curta duragao do simbolo, comparada com espalhamento de atraso do multi-
percurso, miultiplas copias atrasadas do sinal transmitido sao sobrepostas com o simbolo
subsequente, o que acarreta em IIS. Caso contrario, o, muito menor do que o periodo de
simbolo transmitido, esse sinal nao sofrerd IIS e o canal de comunicagao sera dito como

possuindo desvanecimento nao seletivo em frequéncia.

Valores de RMS-DS entre 0,1 us e 1,7 ps sao mencionados na literatura para canais
indoor até 30 MHz (GALLI, 2009; CAAETE et al., 2011) e entre 0,04 us e 0,43 ps para
canais indoor entre 1,7 e 100 MHz (TONELLO; VERSOLATTO; BEJAR, 2011). No que tange
aos canais PLC outdoor, (LIU et al., 2000) reportou valores 1,4 us considerando uma tnica
frequéncia de 3,75 MHz e 0,8 us para a frequéncia de 5 MHz, entretando, nao é definido
com clareza se esses valores representam a duragao da CIR ou seu valor RMS-DS. Valores
de RMS-DS entre 0,145 us e 0,228 us na faixa de frequéncia de 1,7 até 30 MHz sao
reportados por (PRASAD et al., 2001). Para as bandas de frequéncias de 1,7-50 MHz e

1,7-100 MHz nao ha contribuigoes cientificas que reportam tais resultados.

iv) Capacidade tedrica do canal: A capacidade teérica de um canal de comunicagao
seletivo na frequéncia, quando os sinais transmitidos e ruidos aditivos sao estacionarios no
sentido amplo e descorrelacionados, é dada pela capacidade de canal de Hartley-Shannon,

expressa por

C = max {/Blog2 <1 + %W) df} : (3.17)

em que B ¢ a largura de banda do canal, S,(f) é a PSD do sinal transmitido, S,(f) é

a PSD do ruido colorido e descorrelacionado e [ 5 S(f)df = P, em que P, é a poténcia
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de transmissao. Quando se considera o canal dividido em N subcanais uniformemente
espacados de Ay, considerando também que a PSD do sinal transmitido e do ruido, além
do ganho do canal de comunicag¢ao, sao constantes dentro do subcanal correspondente a
k-ésima subportadora, fi, ou seja, Si(f),Sn(f) e |[H(f)|* constantes para fr — Ay/2 <
f < fr + Af/2, entdo, a capacidade tedrica do canal seletivo em frequéncia pode ser

expressa

B Sl ]| H [F]|?
C= Ii?lﬁ {N kz:% log, (1 + T[k‘]) ; (3.18)
em que Sy[k| = Su(f)lr=p. Hk] = H(f)|j=p, € Sulk] = Su(f)ly=s, parak =0,1,..., N —
1.

Se considerarmos a relagao sinal-ruido equivalente no canal de comunicacao dada por

(CIOFFI, 1991)

SNRmult é det(IN ‘I’ A)l/N - 1, (319)
] x 2 x 2 x - — 2 3
em que A = diag {S [(;]7%50” ;2 [glﬁgl” .- [st%]‘f_[jl\g 1 }, det () é o operador de-

terminante e Iy é uma matriz identidade de lado N, entao, a eq. (3.18) pode ser reescrita
como
C = I;lé[ig}{(B logy (1 4+ SNR,ut))- (3.20)
Diferentemente de outros trabalhos publicados sobre o tempo de coeréncia e a banda
de coeréncia na literatura sobre canais PLC, neste trabalho é proposta uma nova es-
tratégia para caracterizar tais canais como canal com espalhamento descorrelacionado e
estacionario no sentido amplo (WSSUS - do inglés, wide-sense stationary uncorrelated
scattering). Esse modelamento permite estimar a correlagao da resposta do canal apenas
pela diferenca de tempo, e nao dos tempos absolutos. Esse modelo estacionario, embora
conveniente para as analises, nem sempre é tao preciso para descrever a realidade, exceto
para pequenos intervalos de tempo (HAYKIN; MOHER, 2008). No que tange a canais PLC,
a variacao provocada pelos dispositivos conectados a rede de energia elétrica, as vezes
ligado a plena carga, outras, em fragoes de sua carga maxima e, as vezes, em forma de
chaveamento causam variacoes significativas no casamento de impedancia entre os dis-
positivos e a rede de energia elétrica, e, portando, na propagacao do sinal transmitido.
Além disso, a interferéncia provocada por outros usudrios compartilhando o espectro de
frequéncia utilizado pelos sistemas PLC sera modificada dinamicamente, na medida em

que outros usudrios entrarem ou sairem da rede PLC. Tudo isso contribui para o carater
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nao-estacionario do enlace PLC. Entretanto, o modelo WSSUS ¢ utilizado, posto que o
canal PLC é considerado estacionario por um intervalo de tempo muito maior do que a

duragao de um simbolo transmitido, que no nosso caso ¢ 23,4 us.

3.2.1 Tempo de coeréncia

O tempo de coeréncia T, é definido como a separacao no tempo em que duas amostras
distintas do mesmo canal podem ser consideradas correlacionadas no dominio do tempo.
Em outras palavras, T, é uma medida do intervalo de tempo em que o canal pode ser
considerado aproximadamente invariante no tempo (HAYKIN; MOHER, 2008). O tempo de

coeréncia estd relacionado com o efeito de desvanecimento em pequena-escala.

Devido as reflexoes do sinal, o sinal transmitido frequentemente surge no receptor com
amplitudes e fases diferentes. Considerando que existam efetivamente L ecos do sinal
transmitido chegando ao receptor, & denota o atraso temporal individual e ou(t) € C
incorpora o fator de atenuacao e desvio de fase do [-ésimo eco, a CIR no instante ¢ devido

ao impulso unitario §(-) aplicado no instante 7 pode ser expressa como:

> )t —7—&). (3.21)
=1

Se p(t) é o sinal causal entrando no canal, sua saida livre da presenca de ruido é dada por

y(t) = /Oth( T)dT = Zaz p(t—&), (3.22)

posto que a causalidade do sistema é assumida. Em canais lineares e invariantes no
tempo, oq(t) = aq(t + T,),VT, € R. Porém, em canais variantes no tempo, o tempo de

coeréncia, conforme expresso na eq. (3.21), é relacionado com o tempo de coeréncia dos
ganhos {«q(t)}.

Quando as amostras do processo a;(t), [ = 0,1,..., L — 1 sd@o descorrelacionadas e

estaciondarios no sentido amplo, tem-se que

E{(eu(ty) — ) (e (ta) — )} =0, 1#k (3.23)

Ro,(At) = E{ay(t)al(t + At)}, 1=0,1,...,L—1, (3.24)

em que i = E{ay(t)} e (+)* representa o operador conjugacao. Entao, o canal caracteri-
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zado pela eq. (3.21) é dito ser um canal WSSUS.

O indice de correlagao entre amostras de ;(t), tomadas em intervalos de At unidades

de tempo, é dado por

R, (At
pal:%, 1=1,2,...,L, (3.25)

em que P, = R,,(0) é a poténcia do [-ésimo caminho.

O indice de correla¢ao de um canal WSSUS descrito pela eq. (3.21) e eq. (3.24) resulta

na média do indice de correlacdo individual p,, (At), ou seja,

pr(At) = !

|

S e (A1) 0 < [pu(An)] <1 (3.26)

Dessa forma, o tempo de coeréncia T, do canal pode ser obtido quando

|pn(T2)| = B, (3.27)

em que J € R | 8 € (0,1) refere-se ao menor indice de correlagdo admitido para caracte-
rizar o canal como invariante no tempo durante o intervalo de tempo T,.. A partir desse

instante, o tempo de coeréncia para o indice de coeréncia 3 é definido por T7.

Para o calculo do tempo de coeréncia do canal PLC, a partir de um conjunto de M,
CIR consecutivas, no tempo discreto, provenientes de um processo de medi¢ao que obtém
uma CIR a cada (N + L.,)T; segundos, considere que o canal PLC outdoor é linear e
invariante no tempo durante cada medicao da CIR. Com isso, a n-ésima CIR normalizada

é representada pelo vetor

1
h, = T [ha[0] hn[l] hn2]... ho[N = 1", n=1,2,..., M, (3.28)
n||2
em que [-]7 denota o operador de transposto e || - || é a fo-norma.

Para minimizar o efeito do ruido presente nas CIR medidas, o tempo de coeréncia do
canal PLC outdoor foi estimado considerando as equagoes discutidas e fazendo uso das

estratégias EM e MM de melhoramento da SNR, conforme discutidas na secao 3.2.

O tempo de coeréncia do canal possui uma relagao inversa com o espalhamento Dop-
pler do canal, que pode ser estimado medindo-se o espectro de banda estendida na saida

do canal quando ele é excitado por uma sendide. O espalhamento Doppler do canal PLC
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pode ser aproximadamente estimado como (CORRIPIO et al., 2006):

Bp(f) ~ (3.29)

S| =

Dependendo do valor assumido pelo espalhamento Doppler do canal PLC, o sinal
recebido pode estar sujeito a desvanecimentos lentos ou rapidos. O canal é classificado
como possuindo desvanecimento lento quando o tempo de coeréncia 7T, é maior do que
o periodo de simbolo transmitido. Nesse caso, o canal permanece invariante no tempo
ou varia muito pouco durante a transmissao de pelo menos um simbolo. Por outro lado,
caso T, seja muito menor do que o periodo de simbolo transmitido, o canal induz um
desvanecimento rapido. Canais que apresentam desvanecimentos rapidos sao classificados

como canais seletivos no tempo.

O espalhamento Doppler em canais PLC indoor relatados em alguns trabalhos su-
gerem valores nao maiores do que Bp = 1,7 kHz (CORRIPIO et al., 2006) para banda
de frequéncia até 20 MHz. (CARETE et al., 2011) apresentou resultados provenientes de
200 canais PLC indoor medidos na Espanha entre 1,7 e 30 MHz em que o espalhamento
Doppler era menor do que 600 Hz em 90% dos casos e maior do que 100 Hz em 90% dos
casos. Quanto aos canais PLC outdoor, nao existem trabalhos que analisam o tempo de

coeréncia na literatura.

3.2.2 Banda de coeréncia

A banda de coeréncia do canal PLC indica a largura de banda méaxima que pode
ser considerada como tendo uma resposta em frequéncia plana e esta relacionada com
o desvanecimento em pequena-escala. Igualmente considerado no cédlculo do tempo de
coeréncia, aqui também considera-se o canal como sendo WSSUS. Entao, é assumido que
a correlacao dentro das CFR depende apenas da diferenca entre frequéncias Af. Assim,

pode-se representar a correlagao da CFR do canal PLC como:

Oy

em que puy = E{H(f)}. Se admitirmos py = 0, entdo o coeficiente de correlagao pode
ser reescrito como

E{H(NH(f+Af)"}
E{[H(f)]}

pu(Af) = , 0< |pu(Af)| < 1. (3.31)
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Dessa forma, a largura de banda de coeréncia B, do canal pode ser estimada quando

|pa(Be)| = ¢, (3.32)

em que p € R | ¢ € (0,1) refere-se ao menor indice de correlagdo admitido para carac-
terizar o canal como possuindo uma largura de banda B, plana. A partir desse ponto, a

banda de coeréncia para o indice de coeréncia ¢ é dada por B?.

Embora nao exista uma formulacao fechada para a relagao do espalhamento de atraso
com a largura de banda de coeréncia em canais PL.C, medidas em canais indoor indicam
que existe uma relagao inversa entre elas (CARETE et al., 2011). Essa rela¢ao, no que tange

a canais PLC, geralmente é aproximada por uma hipérbole da forma

B?(kHz) ~ m(ls)' (3.33)

Considerando ¢ = 0,9, (TLICH et al., 2008a) relatou ter encontrado v = 55 para a banda
de frequéncia de 1,7 até 100 MHz em canais PLC indoor. Em (TONELLO; VERSOLATTO;
BEJAR, 2011) também é obtido por aproximacao a relagao entre essas variaveis descrita por
v = 84, também para a banda de frequéncia de 1,7 até 100 MHz e ¢ = 0,9. Entretanto,
nao existem referéncias na literatura sobre valores desse relacionamento em canais PLC
outdoor. Além disso, também existe um relacionamento da banda de coeréncia com o tipo

de desvanecimento sofrido pelo sinal transmitido.

Caso a largura de banda Bf da CFR seja maior do que a largura de banda do sinal
transmitido, a atenuacao sofrida pelo sinal torna-se constante em toda a banda trans-
mitida, o que representa uma CFR plana na frequéncia. Assim, nessas condigoes, o
desvanecimento é dito ser nao seletivo em frequéncia. Caso contrario, B¢ muito menor
do que a largura de banda do sinal transmitido, o canal de comunicagao se comporta
como um filtro seletivo na frequéncia e é caracterizado por um desvanecimento seletivo
em frequéncia. Portanto, caracterizar a banda de coeréncia é de suma importancia para
definir a largura minima dos subcanais num sistema multiportadora de comunicacao de

dados.

A seguir sao apresentados os resultados obtidos com a campanha de medicao descrita

na Sec. 3.1.
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3.3 Caracteristicas do canal PLC outdoor

Para a andlise das caracteristicas do canal PLC outdoor apresentadas a seguir foram
considerados 33 ciclos da frequéncia fundamental da RDE-BT (60 Hz) em pontos distintos
da mesma. Em cada ciclo da rede de energia elétrica (7 = 16,67 ms) foram coletadas
aproximadamente 723 respostas em frequéncia do canal PLC com um comprimento de
2N = 4096 amostras por CFR, além do prefixo ciclico de tamanho igual a L,. = 512,
a uma frequéncia de amostragem de Fy; = 200 Msps (amostras/segundos). Dessa forma,
foi obtida uma CFR a cada simbolo HS-OFDM transmitido para a sondagem, ou seja,
Tofam = (2N + Ly.)/Fs = 23,04 us (OLIVEIRA et al., 2014). Assim, no total foram
avaliados 33(1y/T,fam) = 23.919 CFR medidas de canais PLC outdoor. A Tab. 3 resume

os principais parametros adotados na campanha de medicao.

Tabela 3: Parametros principais adotados na medicao

Descrigao ‘ Valor
Frequéncia de amostragem F, =200 MHz
Numero de subportadoras N = 4096/2
Modulagao BPSK
Tamanho do prefixo ciclico Ly = 512
Duragao do simbolo OFDM Tofam = 23,04 ps
Resolugao na frequéncia Ay = 48,83 kHz
Periodo da frequéncia fundamental da RDE-BT | Tj = 16,67 ms

As caracteristicas do canal PLC outdoor analisadas nesse trabalho sao: ganho médio,
duragao da resposta ao impulso, dispersao temporal, banda de coeréncia, tempo de
coeréncia e capacidade do canal. As andlises foram realizadas considerando o uso da
banda de frequéncia de 1,7 a 30 MHz (BFy;) por ser a que estd regulamentada para o
uso do PLC na Europa, 1,7 a 50 MHz (BFjyz) por ser regulamentada no Brasil e 1,7 a 100
MHz (BFy3) por ser uma opcao de uso futuro. Foram também consideradas 3 classes de
distancias entre o transmissor e o receptor: D1, D2 e D3. Essas classes foram definidas
considerando-se a distancia média entre os equipamentos instalados para a medicao do
canal PLC outdoor. As Tabelas 4 e 5 indicam, respectivamente, as denominagoes das

classes de frequéncia e distancias consideradas.

3.3.1 Ganho médio

O ganho médio do canal PLC outdoor foi calculado através da eq. (3.4). Foram

utilizadas as estratégias de minimizagao do ruido EM com Lg = L, na eq. (3.1) e em
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Tabela 4: Denominacao das bandas de frequéncias analisadas em MHz

Classe ‘ Banda de frequéncia

BF01 1,7 a 30 MHz
BF02 1,7 a 50 MHz
BF03 ]_,7 a 100 MHz

Tabela 5: Denominacao das classes e distancias entre o transmissor e o receptor analisadas
em metros

Classe ‘ Min ‘ Max ‘ Média
D1 3 30 15
D2 40 60 50
D3 70 | 100 85

seguida a estratégia MM com My = 10.

A Fig. 20 mostra a variagdo do ganho médio do canal PLC em fung¢ao da banda de
frequéncia considerada e da distancia entre o transmissor e o receptor utilizado para a

medi¢ao do canal PLC. Essa figura confirma o fato de que a atenuagao do canal PLC

ganho médio (dB)

|
D
o

|
(o))
o

O
=

distancia tédia (m)
Figura 20: Ganho médio observado na campanha de medicao.

aumenta com a distancia e com a frequéncia utilizada. Além disso, informa que caso se
utilize técnicas de acesso ao meio por divisao de frequéncia, deve-se alocar os usuarios
mais distantes em frequéncias mais baixas e usudrios mais préximos ao concentrador nas
frequéncias maiores, pois pode-se considerar uma atenuagao média para D1 de, aproxima-
damente, 23 dB na faixa de frequéncia de 1,7-30 MHz e 46 dB para 1,7-100 MHz, enquanto
para D3 a atenuacao média é de 53 dB e 65 dB para a banda de frequeéncia de 1,7-30
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MHz e 1,7-100 MHz, respectivamente. A figura informa também que a diferenca de ganho
imposta pelo canal PLC de 1,7-50 MHz comparada com 1,7-100 MHz para a distancia D1
¢ semelhante a diferenga na maior distancia analisada (D3) quando se considera as bandas
de frequéncia de 1,7-30 MHz e 1,7-100 MHz. De uma forma geral, a Fig. 20 indica que
a atenuacao média do canal PLC outdoor de 1,7-50 MHz é aproximadamente 10 vezes
a atenuagao imposta pelo canal na banda de 1,7-30 MHz para curtas distancias (D1),
enquanto que para distancias maiores (D3) essa relagao diminui para aproximadamente
5 vezes. Ja para a banda de frequéncia 1,7-100 MHz, a atenuacao em relacao a banda de
1,7-30 MHz é de aproximadamente 200 e 20 vezes para, respectivamente, a maior e menor

distancia analisada.

A Tab. 6 apresenta as estatisticas do ganho médio das CFR do canal PLC outdoor
analisadas. Pode-se perceber nessa tabela que a menor variacao do ganho médio acontece
para distancias menores (D1), ou seja, no maximo 0,5 de desvio padrao em D1. Percebe-

se também que a maior variacao acontece em BFy,, chegando a 13 dB em G p2(BFy).

Tabela 6: Estatisticas do ganho médio da CFR do canal PLC outdoor em dB
| Min | Max | Média | Desvio Padrao | 90% acima | 90% abaixo

Gpi(BFy) | -23,7]-23,3 ] -23,6 0,1 23,7 -23.5
Gpi(BFy) | -33,7 | -32,9 | -33,3 0,2 -33,7 -33,1
Gpi(BFy3) | -48,5 | -45,8 | -46.,6 0,5 -47.0 -46.,0
Gpa(BFy) | 48,3 | -354 | -39,9 4,2 -46,7 -35,7
Gp2(BFy) | -55,5 | -43,4 | -47.9 3,9 52,6 -43.6
Gpa(BFys) | -64,8 | -54,7 | -59,0 2,8 -62,0 -55,7
Gps(BFy) | -56,9 | -52,1 | -52,7 1,9 -55,7 -51,3
Gps(BFy) | -63,7 | -57,0 | -59,0 1,5 -61,9 -57,6
Gps(BFys) | -68,8 | -63,9 | -65,6 1,0 -67,6 -64,6

Existe um instante de tempo sincronizado com a frequéncia fundamental da rede
elétrica que se observa, em alguns casos, uma variagao brusca do ganho médio do canal
PLC outdoor, algumas vezes no sentido crescente do ganho outras no sentido decrescente.
Infelizmente, devido a uma restricao da campanha de medicao, nao se pode determinar
com precisao quais sao esses instantes de tempo. Entretanto, como sera discutido em
breve, pode-se mostrar que esses instantes estao sincronizados com metade do periodo da
frequéncia fundamental da RDE-BT, ou seja, com uma frequéncia de 120 Hz. Na maioria
das amostras analisadas, o ganho médio do canal sofre um acréscimo brusco durante um
intervalo de tempo. A Fig. 21 ilustra a variagao do ganho médio de um dos canais PLC

outdoor analisados, supondo a janela temporal citada centrada no instante em que a
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frequéncia fundamental da RDE-BT cruza o eixo de zero volts.

sem escala
o

—— ganho médio =

1 1 1 1 1
0 2 4 6 8 10 12 14 16
tempo em ms

Figura 21: Janela temporal contendo a alteracao brusca do ganho médio do canal PLC
outdoor supostamente devido a passagem por zero da frequéncia fundamental da RDE-
BT.

Essa alteracao no ganho estd relacionada com a comutacao das cargas conectadas
ao barramento da rede de energia elétrica sincronizada com a frequéncia fundamental
da mesma. Essa alteracao brusca e ciclica no ganho médio do canal PLC ja havia sido
relatada em outros trabalhos referentes a canais PLC indoor. Em (CORRIPIO et al., 2006)
foi analisada a variagao ciclica do canal PLC indoor, relacionando esse resultado com a
alteracao ciclica que ocorre na fase de um conjunto de frequéncias do canal. Entretanto,
nao existe na literatura discussoes sobre a estatistica dessa variagao para os canais PLC

mdoor e outdoor.

A Tab. 7 apresenta as estatisticas da janela temporal ocupada pela variacao brusca
do ganho médio da CFR do canal PLC outdoor, denominada nesse trabalho de W', em
alusao a frequéncia de sua ocorréncia que no Brasil é de 120 Hz. Essa janela temporal

para canais PLC outdoor foi estimada em Ty120 = 0,98 ms em média.

Tabela 7: Estatisticas da janela temporal formada pela variagao do ganho médio da CIR
do canal PLC outdoor (W'?°) em ms

‘ Min ‘ Médio ‘ Maximo ‘ Desvio Padrao ‘ 90% acima ‘ 90% abaixo
Ty | 03] 098 | 140 | 012 | 073 | Lib

A Tab. 8 apresenta os limites superiores das variagoes médias absolutas dos ganhos
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observados dentro de um periodo da frequéncia da RDE-BT, no qual se observa que a
variacao do ganho médio da CFR, dentro de um ciclo da frequéncia fundamental da rede
elétrica, para as 3 bandas de frequéncias analisadas é menor do que 3 dB para as classes

D1 e D3 e pouco acima de 3 dB para a classe D2.

Tabela 8: Valores limites da variacao do ganho médio da CFR do canal PLC outdoor
dentro de um ciclo da RDE-BT em dB.

D1 04 0,4 2,1

D2| 34 3,4 3,4

D3| 26 2,6 2,6

Finalmente, as Figs. 22, 23, 24 e 25 ilustram a variacao peridédica do ganho médio
normalmente encontrada em canais PLC e confirmadas na campanha de medi¢ao da
RDE-BT em Juiz de Fora, Brasil. As Figs. 22 e 23 representam medicoes do ganho médio
do canal PLC outdoor na classe BFy-D2. Essas figuras apresentam vales peridédicos no
ganho do canal sincronizados com 1/2 do ciclo da frequéncia fundamental da rede de
energia elétrica (=~ 8,3 ms). Por outro lado, as Figs. 24 e 25 exemplificam essas variagoes
periddicas sob a forma de picos quando a classe BFy3-D2 é considerada. Embora nao
se tenha, devido a uma restricao da campanha de medicao ja citada, subsidios para se
afirmar se hd um aumento (ou um decréscimo) do ganho médio do canal PLC no instante
da passagem por zero (ou da crista) da frequéncia fundamental da rede de energia elétrica,

é evidente que as variagoes do ganho do canal sao sincronizadas com essa frequéncia.
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3.3.2 Dwuracao da resposta ao impulso

Para a estimativa da duracao da CIR do canal PLC outdoor foram considerados os
percentuais de energia (k) de 99%, 99,9% e 99,99% da energia total da CIR. As amostras
das CFR da RDE-BT, diferentemente da estratégia adotada para minimizar o efeito do
ruido no calculo do ganho médio do canal, nao foram submetidas as técnicas EM e MM
descritas na Secao 3.2, pois poderiam interferir nos resultados, uma vez que a EM equivale
a truncar a CIR em um determinado ponto e a MM altera a distribuicao de energia do
ruido dentro da CIR. Entretanto, foi imposto um limite ao algoritmo SEE (algoritmo 3.2)
fazendo M = 2L,. = 1024. Esse limite restringe o valor maximo do resultado da duracao

da resposta ao impulso do canal PLC outdoor em 5,12 us.

A Fig. 26 apresenta, através do grafico de caixas, um resumo das estatisticas de 7,
para os diferentes percentuais de energia adotado no SEE para a banda de frequéncia
BFpy;. Observa-se na figura uma grande quantidade de valores atipicos (outliers), devido,
possivelmente, as CFR medidas durante a ocorréncia de ruidos impulsivos no canal PLC.
A figura indica que em 50% dos casos o tempo de duracao da CIR estd, aproximadamente,
entre 1,1 ps (1°quartil) e 2,7 ps (3°quartil) para x igual a 99%, 1,0 us e 2,3 us para k
igual a 99,9%, enquanto que para x = 99,99% esses valores estao concentrados entre 1,2

us e 2,5 us.

A Fig. 27, igualmente a anterior, apresenta um resumo das estatisticas de 7, para
os diferentes percentuais de energia adotado no SEE para a banda de frequéncia BFj,.
Observa-se que as estatisticas do tempo de duracao da CIR para a banda de frequéncia

BFy, sao bastante semelhantes as encontradas para BFp, (Fig. 26), exceto pela pequena
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Figura 26: Grafico de caixas do tempo de duracao da CIR dos canais PLC outdoor baseada
no SEE para a banda de frequéncia 1,7-30 MHz.

diferenga no nimero de valores atipicos encontrados.
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Figura 27: Grafico de caixas do tempo de duracao da CIR dos canais PLC outdoor baseada
no SEE para a banda de frequéncia 1,7-50 MHz.

Considerando a banda de frequéncia BFpy3, a Fig. 28 apresenta um resumo das es-
tatisticas de 7, para os diferentes percentuais de energia adotado no SEE. A figura indica
um maior intervalo de variacao do tempo de duracao da CIR a medida que se aumenta o
valor de k. Quando se adota k = 0,99, em 50% dos casos analisados o tempo de duragao

da CIR para BFps ficou com valores entre 1,1 us e 2,8 us, para k£ = 0,999 esses valores
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estao entre 0,9 us e 2,8 us e, finalmente, 0,9 us e 3,9 us para kK = 0,9999.
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Figura 28: Grafico de caixas do tempo de duracao da CIR dos canais PLC outdoor baseada
no SEE para a banda de frequéncia 1,7-100 MHz.

As estatisticas dos tempos de duracao da CIR do canal PLC outdoor para as bandas
de frequeéncias de 1,7-30 MHz, 1,7-50 MHz e 1,7-100 MHz estao listadas na Tab. 9. Nessa

tabela os valores atipicos foram desconsiderados.

Tabela 9: Estatisticas dos tempos de duragao da CIR do canal PLC outdoor em us
| Min | Max | Média | Desvio Padrio | 90% acima | 90% abaixo

7'0799(BF01) 0,17 5,08 1,30 0,64 0,64 2,14
To,09(BFp2) | 0,17 | 5,07 | 1,31 0,65 0,64 2,15
To99(BFo3) | 0,17 | 5,08 | 1,45 0,90 0,59 2,72
Tovggg(BF()l) 0,41 4,36 1,8]_ 0,84 0,68 2,85
T(],ggg(BFog) 0,41 4,48 1,91 0795 0,69 3,45
T(],ggg(BFog) 0,41 5,11 2,36 1,49 0,65 4,74
T(]’gggg(BF()l) 0,59 4,59 2,21 0798 1,14 3,80
To,9999(BFoe2) | 0,60 | 4,66 | 2,26 0,99 1,15 3,80
To,9999 (B Fp3) | 0,30 | 5,11 | 2,58 1,61 0,67 95,00

Embora a abordagem utilizada para o cédlculo da duragao da CIR baseada no SEE
seja realizada no dominio do tempo discreto, apenas como ilustracao, a Fig. 29 retrata
uma CIR, no dominio do tempo continuo, obtida na campanha de medi¢ao dos canais
PLC outdoor na RDE-BT na banda de frequéncia de 1,7 a 100 MHz, e os pontos onde
o SEE indica como final da CIR, considerando os valores estimados para os diversos k e

sua ocorréncia em pelo menos 90% dos casos analisados.



3.3 Caracteristicas do canal PLC outdoor 106

150 —— CIR medida ||
A «=0,99
100F : : O k=0,999 |
O k=0,9999
50 b
=
5 oaw
g
_50 |- -
—
-~
N~—
=
=100+ b
=150 b
-200F+ : _
L L L L L
0 1 2 3 4 5 6

tempo em us

Figura 29: Pontos indicados para truncar a CIR dos canais PLC outdoor baseados no
SEE adotando diferentes valores para 7, (BFp3).

Para as andlises que necessitam da indicacao do tempo de duracao da CIR, a par-
tir desse ponto do trabalho, serd considerado, exceto quando mencionado o contrario,
o tempo de duragao da CIR igual aos valores referentes a k = 0,99 e que nao sejam
excedidas em pelo menos 90% dos casos. Esses valores estao indicados na Tab. 10 e
correspondem a um nimero de amostras igual a 429 para BFy,, 431 e 544 para BFy, e
B Fy3, respectivamente. E importante salientar que o projeto do comprimento do prefixo
ciclico nao esta diretamente relacionado com a duracao da CIR, e sim com sua dispersao

temporal.

Tabela 10: Valores considerados nesse trabalho para a duracao da CIR do canal PLC
outdoor em LS.

Banda de Frequéncia ‘ 70,99

BFy, 2.14
BFy» 2.15
BFys 2,72

3.3.3 Dispersao temporal

Para o cédlculo da dispersao temporal do canal PLC outdoor foram utilizadas as
equagoes apresentadas na secao 3.2. Assim como adotado no cédlculo da duragao da CIR,
nao foram utilizadas as estratégias EM e MM para a melhoria da SNR descritas na Seg.

3.2. Entretanto, as CIR amostradas foram truncadas com os valores selecionados de 7,
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de acordo com a Tab. 10, antes do cdlculo do RMS-DS (o).

A Fig. 30 apresenta, através do gréafico de caixas, um resumo das estatisticas do RMS-
DS da RDE-BT para as diferentes bandas de frequéncias consideradas. A figura indica
que o RMS-DS em BFj; ¢ semelhante ao encontrado em BFj, e com limites menores do
que BFps. A figura também indica a existéncia de alguns valores atipicos em todas as
bandas de frequéncias analisadas, porém, mesmo considerando esses valores, o RMS-DS
nao excedeu a 0,57 pus em BFpy, 0,59 pus em BFyy e 0,76 us em BFy3, o que contesta
a afirmacdo em (FERREIRA et al., 2010, p. 20), de que o valor do RMS-DS de redes de
energia elétrica outdoor e em baixa tensao é maior do que em redes PLC indoor, posto
que, conforme discutido na Se¢. 3.2, foram relatados valores de RMS-DS para ambientes
indoor entre 0,1 e 1,7 us. Esse resultado pode ser justificado devido ao menor ntimero de

percursos entre o transmissor e o receptor no ambiente externo.
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Figura 30: Grafico de caixas do RMS-DS dos canais PLC outdoor para as diversas bandas
de frequéncias.

A Fig. 31 mostra a funcao distribuicao cumulativa do RMS-DS e a Tab. 11 apresenta
as estatisticas do RMS-DS dos canais PLC outdoor medidos. Observe que o, < 0,45 us
para 90% dos casos considerando a banda de frequéncia de 1,7 a 100 MHz, o que representa
aproximadamente 90 coeficientes da CIR. Logo, pode-se concluir que o comprimento do
prefixo ciclico adotado na campanha de medicao (L,. = 512) é apropriado para este fim.
Por outro lado, para valores de o, > 3,0 us as medicoes poderiam ser comprometidas.
Observe que caso fosse adotado, erroneamente, para o projeto do prefixo ciclico do Setup
de Medigao o valor encontrado para o comprimento da CIR, 7,, = 2,72 us (BFy3), esse

valor seria, aproximadamente, 6 vezes maior do que o necessario. Considerando os valores
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Figura 31: Funcao distribuicao cumulativa do RMS-DS da CIR dos canais PLC outdoor.
médios do RMS-DS, pode-se dizer que para as RDE-BT outdoor Brasileira o, ~ 0, 167.

Tabela 11: Estatisticas do RMS-DS do canal PLC outdoor em us
| Min | Max | Média | Desvio Padrao | 90% acima | 90% abaixo

o.(BFy) | 0,15 ] 0,48 | 0,25 0,06 0,18 0,35
o.(BFy) | 0,15 | 0,59 | 0,25 0,07 0,17 0,37
o.(BFys) | 0,19 | 0,66 | 0,34 0,09 0,23 0,45

Em (GALLI, 2009) foi mostrado que o RMS-DS ¢é negativamente relacionado com
o ganho médio do canal PLC em ambientes indoor. Esse resultado foi confirmado em
(GALLIL, 2011) e a correlagao entre esses parametros é comparada com as encontradas em
linhas telefonicas, cabos coaxiais e redes de energia elétrica de média tensao subterraneas.
Entretanto, no que diz respeito a canais PLC outdoor, a correlacao entre o RMS-DS e o

ganho médio ainda nao foi reportada na literatura.

A Fig. 32 indica o relacionamento entre o ganho médio e o RMS-DS para as bandas de
frequéncias de 1,7-30 MHz (B Fp;), 1,7-50 MHz (B Fos) e 1,7-100 MHz (B Fp3) da classe de
distancia D2 da RDE-BT Brasileira. Nessa andlise foram utilizados os valores estimados
do ganho médio e do RMS-DS, em seguida foi aplicado um ajuste de curva baseado no
método dos minimos quadrados. A figura confirma que o ganho médio do canal PLC na
RDE-BT possui, em média, uma relagao inversamente proporcional com o RMS-DS para

as trés bandas de frequéncias consideradas, sendo maior em BFpz e menor em BFy;.
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Figura 32: RMS-DS wversus ganho médio do canal PLC outdoor.
3.3.4 Banda de coeréncia

A banda de coeréncia do canal PLC outdoor foi estimada considerando as equacoes
discutidas na secao 3.2.2 e fazendo uso das estratégias de melhoramento da SNR discutidas
segao 3.2. Para a estratégia EM foi utilizado Lg na eq. (3.1) igual aos valores da Tab. 10
para cada banda de frequéncia analisada. Para a MM foi adotado My = 10.

A variacdo das caracteristicas do canal PLC durante a janela temporal W10 defi-
nida através da Tab. 7, também interfere consideravelmente na banda de coeréncia do
canal PLC outdoor. Para analisar a banda de coeréncia nesses dois momentos distin-
tos, fora e dentro da janela temporal que, supostamente, conforme ja discutido, acon-
tece na passagem por zero da frequéncia fundamental da rede de energia elétrica, as
CFR pertencentes a W12 foram separadas das demais e analisadas. Considere um con-
junto contendo M, CFR medidas, cuja a média da banda de coeréncia desse conjunto
é up. e o desvio padrao dado por op,. Assim, fazem parte de W' as CFR dadas por
{H € W™ [B.(H) — pp,
testada.

> 20p.}, em que B.(H) ¢ a banda de coeréncia da CFR

As Figs. 33, 34 e 35 apresentam as estatisticas da banda de coeréncia dos canais
PLC outdoor para BFy,, BFy, e BFys, respectivamente, em funcao do indice de coeréncia
escolhido. Os indices de coeréncias com o asterisco subscrito nessas figuras referem-se as
estimativas realizadas da banda de coeréncia das CFR pertencentes & W12, enquanto os

demais referem-se s analises excluindo-se as CFR de W12, As figuras indicam que 50%
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Figura 33: Estatistica da Banda de Coeréncia dos canais PLC outdoor para BFp. O
indice de coeréncia com o asterisco subscrito refere-se a estimativa realizada em W10,

dos valores da banda de coeréncia em W1'%, considerando o mesmo indice de coeréncia,
sao similares aos encontrados no restante do conjunto medido. A menos das medianas da
banda de coeréncia de BFj;, para ¢ = 0,5 e 0,7, os valores das demais medianas também

sao semelhantes quando comparadas dentro e fora de W12,
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Figura 34: Estatistica da Banda de Coeréncia dos canais PLC outdoor para BFp,. O
indice de coeréncia com o asterisco subscrito refere-se a estimativa realizada em W19,

Entretanto, observe que, embora as estatisticas observadas no espaco delimitado por

W20 sejam semelhantes ao espaco exterior a essa janela, isso nao implica em uma transicao
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suave entre esses espacos. Noutras palavras, pode ocorrer de se ter uma quantidade M,
de CFR com uma banda de coeréncia com, por exemplo, up, 1 e, logo em seguida, durante
W10 se ter My CFR com pup, o < pp, 1. Essa diferenga na banda de coeréncia devido a
ocorréncia de W% é maior quando se adota ¢ = 0,5, podendo chegar a 2,98 MHz em
BFy,. Para ¢ = 0,7 essa variagao pode chegar a 1,76 MHz, enquanto que adotando-se

¢ = 0,9 essa variacao é menor do que 0,78 MHz.
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Figura 35: Estatistica da Banda de Coeréncia dos canais PLC outdoor para BFy3. O
indice de coeréncia com o asterisco subscrito refere-se a estimativa realizada em W10,

A Tab. 12 apresenta a estatistica da banda de coeréncia dos canais PLC outdoor,
enquanto que a Tab. 13 apresenta a estatistica da banda de coeréncia dos canais PLC

outdoor durante W10,



3.3 Caracteristicas do canal PLC outdoor

112

Tabela 12: Estatisticas da Banda de Coeréncia do canal PLC outdoor em kHz

| Min | Max | Média | Desvio Padrdo | 90% acima | 90% abaixo

B3 (BFEy) | 448,0 | 3.305,3 | 2.042.6 1.102,8 668,7 3.275,0
BY3(BFy,) | 485,1 | 3.307,3 | 2.049,3 1.100,8 670,7 3.276,5
BY5(BFy3) | 537,4 | 3.370,8 | 2.043,2 1.096,3 665,3 3.262,3
BY7(BFy,) | 3038 | 1.559.8 | 909,7 1534 366,8 1.508,5
BY(BFy,) | 327,3 | 1.562,8 | 914, 454,0 366,4 1.511,5
BY7(BEy) | 293,1 | 1.563,3 | 816,83 4378 350,2 1.495,8
BY9(BFy,) | 1558 | 3195 | 2363 11 178,3 291,2
BY(BFy,) | 164,6 | 3194 | 2376 40,0 184,1 291,6
B9 (BEy) | 1954 | 3419 | 259,2 57,6 162,1 284,3

Tabela 13: Estatisticas da Banda de Coeréncia do canal PLC outdoor na fragao de tempo
em que o canal muda bruscamente (W'%) em kHz

| Min | Max | Média | Desvio Padrdo | 90% acima | 90% abaixo

BY5(BFy,) | 4358 | 3.075,2 | 1.801,1 005,6 641,9 2.932,1
BY(BFy,) | 4714 | 3.079,6 | 1.868,2 1.007,3 549.5 2.950,7
BY35(BFy3) | 476,3 | 3.042,5 | 1.889,8 959,3 540,3 2.847,1
BY7(BEy) | 293,1 | 1.505,1 | 650,0 340,3 385,4 14353
BY7(BEy) | 293,6 | 1.495,8 | 645,2 334,7 383,9 1.066,9
BY(BFy3) | 255,0 | 1.488,0 | 665,3 3575 388,3 1.427,0
BY9(BFy) | 1431 | 2940 | 217.6 35,2 178,3 258,9
BY(BFy,) | 1431 | 2926 | 2178 34,8 1783 259.4
BY(BFy) | 1148 | 2745 | 199,1 36,4 162,1 242,3
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3.3.5 Tempo de coeréncia

O tempo de coeréncia dos canais PLC outdoor foi estimado considerando as equagoes
discutidas na secao 3.2.1 e fazendo uso das estratégias de melhoramento da SNR EM,
com Lg igual aos valores da Tab. 10 para cada banda de frequéncia analisada e MM com
M; = 10 conforme discutidas na secao 3.2. Com o valor de M; escolhido, a resolucao
temporal do tempo de coeréncia ¢ igual a Ty ¢4, My = 230 ps, que é aproximadamente um
ter¢o do tempo de coeréncia minimo reportado para canais PLC indoor em (CORRIPIO et
al., 2006).

A Fig. 36 ilustra a evolucao do valor absoluto do indice de coeréncia py de trés con-
juntos de medigoes de canais PLC outdoor. Cada conjunto é formado por 720 medigoes
consecutivas da CIR dos canais PLC outdoor. A figura mostra um comportamento tipico
observado nas amostras obtidas na campanha de medicao na RDE-BT, em que ocor-
rem vales periédicos no valor de py,. Esse comportamento estd relacionado com a janela
temporal W% j4 discutida e que ocorre a cada 1/2 ciclo da frequéncia fundamental da
RDE-BT. Nessa figura, os vales dos canais foram propositadamente sobrepostos, contudo,
deve-se lembrar que nao se dispunha de mecanismos de sincronismo das medicoes do ca-
nal PLC outdoor com a frequéncia fundamental da RDE-BT. Embora a Fig. 36 retrate
um caso tipico da evolucao de pp, mostrando além dos vales, um decaimento lento de
Ph, existem casos atipicos, denominados assim por apresentarem em menor quantidade e
caracterizados pela ocorréncia de uma diminuicao do indice de coeréncia do canal PLC
outdoor de forma bem mais rapida do que as ilustradas. Além disso, em varias amostras
foram observadas a existéncia de vales que atingem valores negativos e, de forma brusca,

voltam a valores positivos novamente.

A Fig. 37 ilustra a evolu¢ao média de |py| considerando, de forma distinta, as bandas
de frequéncias analisadas e os casos tipicos e atipicos de aproximadamente 23.760 CFR de
canais PLC outdoor. O enquadramento da evolucao média como sendo tipico ou atipico
foi realizado através de inspegao direta de |p,| nas curvas geradas por cada conjunto de
720 medidas consecutivas de CIR do canal PLC. Das 23.760 medigoes, 75,76% (18.000
medicoes) foram caracterizadas como tipicas e 24,24% (5.760 medigoes) como atipicas. A
auséncia dos vales referentes a W1'2° nas curvas se deve a nao existéncia de sincronizacao
das medidas com a frequéncia fundamental da RDE. A curva superior refere-se a média
de |pn| para apenas os casos tipicos, enquanto a curva inferior para os casos tipicos e
atipicos. A Fig. 37 também indica que nao existem diferencas significativas na evolucao

da coeréncia entre os canais PLC em funcao da banda de frequéncia escolhida.
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Figura 36: Coeréncia tipica entre canais PLC outdoor (1,7 a 100 MHz).
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Figura 37: Coeréncia tipica e atipica entre canais PLC outdoor em fungao da banda de

frequéncia.
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Uma vez que, conforme resultado da Fig. 37, nao existe diferenca no tempo de
coeréncia quando se altera a banda de frequéncia, as fungoes distribuicao cumulativa do
tempo de coeréncia T, médio [ips para diversos indices de coeréncia [ estao indicadas na
Fig. 38. A figura indica que em apenas 10% dos casos, o tempo de coeréncia foi maior
do que 9,5 ms para § = 0,99 e 15,8 ms para = 0,95. Nao foram observados valores
de T, menores do que 690 us para 5 = 0,90 e menores do que 460 us para § = 0,98.
Entretanto, para 8 = 0,99 nao se pode afirmar que T, > 230 us, posto que o resultado da
medicao ¢é igual a resolucao temporal da estratégia de estimacao do tempo de coeréncia

quando se adota My = 10.
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Figura 38: Funcao distribuicao cumulativa do tempo de coeréncia da CIR dos canais PLC
outdoor para diversos indices de coeréncia.

A Tab. 14 detalha a estatistica do tempo de coeréncia do canal PLC outdoor. Observa-

Tabela 14: Estatisticas do Tempo de Coeréncia do canal PLC outdoor em milissegundos.
| Min | Max | Média | Desvio Padrao | 90% acima | 90% abaixo

T 10,23 15,20 | 4,13 3,44 0,46 9,50
TO9 | 0,46 | 16,58 | 6,04 4,36 0,50 11,43
TO97 | 0,46 | 16,58 | 7,16 4,87 0,60 14,25
TO9% | 0,46 | 16,58 | 8,06 5,12 0,65 15,65
T09 | 0,46 | 16,58 | 8,77 5,29 0,70 15,68
709 | 0,69 | 16,58 | 11,05 5,21 2,50 16,24

se nessa tabela que o canal PLC outdoor pode ser considerado invariante no tempo por

longo periodo de tempo, em média, aproximadamente, 4,13 ms se § = 0,99. Para o
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caso da configuracao utilizada no Setup TX, esse tempo representa, aproximadamente,
177 simbolos OFDM. Relaxando-se o indice de coeréncia para § = 0,90, o canal pode
ser considerado invariante no tempo durante a transmissao de, aproximadamente, 480
simbolos OFDM. Pode-se perceber na Tab. 14 que o valor 16,58 ms se repete em alguns
campos. Esse valor é proximo do limite superior do intervalo de tempo de aquisicao
de cada medida na campanha de medicao, ou seja, foram adquiridas CIR contiguas em
blocos que representam aproximadamente o periodo da frequéncia fundamental da RDE-
BT brasileira (16, 7 ms), sendo que foram descartadas, pelo procedimento de minimizagao

do ruido, algumas CIR nas extremidades desses blocos.

A Tab. 15 lista as estimativas do espalhamento Doppler médio dos canais PLC outdoor
estimado através da eq. (3.29). A Tab. 15 indica uma aproximagao do espalhamento
Doppler do canal PLC outdoor considerando alguns valores do indice de coeréncia 3. Os
valores encontrados para RDE-BT sao proximos aos relatados para ambientes indoor por
(CARETE et al., 2011) para a banda de frequéncia de 1,7-30 MHz, em que foram relatados
valores menores do que 600 Hz em 90% dos casos e maior do que 100 Hz em 90% dos

Casos.

Tabela 15: Aproximagao do espalhamento Doppler médio do canal PLC outdoor.

15} ‘ Bp em Hz
0,99 270
0,95 112
0,90 90

3.3.6 Rwuido

A medigao do ruido no canal PLC outdoor foi realizada conforme (ANDRADE et al.,
2013), em que foram obtidos grupos de 3.500.000 amostras sucessivas de tensdo, no
dominio do tempo, do sinal sobre a RDE-BT na auséncia de sinal emitido pelo Setup
TX. Cada grupo de amostra corresponde a, aproximadamente, 17,5 ms. Esse tempo foi
escolhido em funcao da capacidade de meméria da placa de aquisicao de dados quando
configurada para uma taxa de amostragem de 200 Msps. Essas amostras foram adquiridas
em uma das tres fases da RDE-BT e formam o banco de dados de ruido do canal PLC

outdoor.

Conforme descrito na Se¢. 2.1.2, os ruidos encontrados no canal PL.LC podem ser agru-
pados em classes: ruidos de fundo, ruidos periédicos sincronos, periddicos assincronos,

ruidos em rajadas, além dos ruidos de banda estreita. Na RDE-BT outdoor analisada
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foram confirmadas a existéncia de todas essas classes. Um exemplo dos ruidos presentes
nessas RDE-BT analisadas esta representado na Fig. 39. Esses ruidos foram selecionados
através de uma inspecao visual nos graficos gerados a partir das medicoes realizadas, que
propositadamente foram impressos com diferentes escalas de tensao para melhor visua-
lizagao da forma do ruido. Percebe-se nessas figuras a diferenca de amplitude existente
entre os diferentes tipos de ruido. O ruido impulsivo Fig. 39(b) atinge cerca de 100 vezes

a amplitude dos demais tipos de ruido.
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Figura 39: Tipos de ruidos encontrados na campanha de medi¢ao no canal PLC outdoor.

Com o objetivo de analisar o comportamento do ruido no dominio da frequéncia, foi
utilizada a estimativa da densidade espectral de poténcia (PSD - do inglés, power spectrum
density) baseada na média de periodogramas sem sobreposi¢ao (MITRA, 2006), utilizando
blocos de 100.000 amostras em cada estimativa. A PSD foi estimada com 2048 pontos, o

que resulta numa resolugao na frequéncia de aproximadamente 50 kHz.
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A Fig. 40a ilustra um intervalo temporal equivalente a transmissao de um simbolo
OFDM contendo apenas ruido de fundo. Na Fig. 40b ¢é ilustrada a PSD desse ruido.
Percebe-se claramente nessa figura a presenca do ruido de banda estreita entre 90 e 100

MHz, proveniente da transmissao de radio difusao comercial em frequéncia modulada
(FM).
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Figura 40: Amostra de uma pertubacao devido ao ruido de fundo do canal PLC outdoor
durante o tempo de transmissao de um simbolo OFDM e sua PSD.

A Fig. 4la reproduz o ruido impulso no mesmo intervalo temporal adotado na fi-
gura anterior e a Fig. 41b ilustra a PSD desse ruido. Esse tipo de ruido é altamente
prejudicial para a comunicagao de dados PLC devido a sua alta energia. Note que nessa
figura também estao presentes as interferéncias de banda estreita na faixa de 90-100 MHz
observadas na Fig. 40, além, é claro, do valor da PSD que aumentou em até 45 dB em

relacao ao ruido mencionado na Fig. 40.

Uma vez que nao faz parte do escopo desse trabalho a analise minuciosa do banco
de dados referentes aos ruidos presentes na RDE-BT e suas influéncias na comunicacao
PLC, no resto desse trabalho sao considerados apenas os ruidos de fundo e os impulsivos,

sendo considerados nesse ultimo grupo todos os demais.

Um resultado importante da campanha de medi¢ao discutida nesse trabalho é a re-
presentacao da PSD média e da PSD do pior caso dos ruidos de fundo e impulsivo nas
RDE-BT outdoor. Essas representacoes possibilitam as simulagoes de tais ruidos para
analisar o desempenho de sistemas PLC. Esses modelos eram restritos aos canais PLC

indoor, como os propostos em (PHILIPPS, 1998) e (ESMAILIAN T.; GULAK, 2003), que



3.3 Caracteristicas do canal PLC outdoor 119

amplitude em V

t em us

(a)

-80
-100
-120
-140

PSD em dBV?/Hz

Il Il Il
10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
frequéncia em MHz

(b)

-160 L L L

Figura 41: Amostra de uma pertubagao devido ao ruido impulsivo do canal PLC outdoor
durante o tempo de transmissao de um simbolo OFDM e sua PSD.

sao aproximacoes matematicas para a PSD do ruido de fundo em canais PLC indoor na
banda de 1-30 MHz, pois como mencionado anteriormente, sao raras as publicacoes sobre

medicao de canais PLC outdoor.

O modelo matematico proposto nesse trabalho é baseado em apenas dois parametros,
obtidos por aproximacao pelos minimos quadrados das PSD dos ruidos medidos na campa-
nha de medigao discutida. O n-ésimo grupo de ruidos medidos, v,, = [v,[0] v,[1] ... v, [Ny, —
1]]%, ¢ classificado como ruido de fundo se |v,[l]] < Vim, Vl. Por outro lado, v, é dito
ser ruido impulsivo se 3l | |v,[l]| > Vim. Nesse trabalho foi adotado Vi, = 0,05 V e
N, = 3.500.000 amostras. A Fig. 42 ilustra as duas classes de ruidos adotadas para
modelar o ruido da RDE-BT. Na Fig. 42a, o valor de pico da amplitude do ruido nao
ultrapassou o limiar de decisao Vi, logo, este grupo de N, amostras é classificado como
ruido de fundo. Na Fig. 42b é possivel identificar que existem amostras do grupo em que

suas amplitudes extrapolam o limiar de decisao, logo, o grupo é classificado como ruido

impulsivo.

O modelo da PSD do ruido de fundo e impulsivo do canal PLC outdoor para a banda

de frequéncias de 1,7-100 MHz é

S.(f) =a+blogy,|f| em dBV?/Hz, (3.34)

em que a e b sao parametros dependentes da localizacao das medidas e f é a frequéncia

em MHz. A Tab. 16 indica os valores dos parametros da eq. (3.34) para o caso da PSD
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Figura 42: Classificacao do ruido medido em funcao da amplitude de pico do grupo de
amostras de ruido e do limite de decisao adotado.

média e o pior caso dos ruidos de fundo e impulsivo do canal PLC outdoor, os quais foram

obtidos a partir dos canais PLC medidos.

Tabela 16: Estimativa dos parametros para o modelo da PSD dos ruidos da RDE-BT
outdoor brasileira para a banda de frequéncia de 1,7-100 MHz.

Tipo de ruido ‘ a ‘ b
Fundo (médio) -137,5 | 2,1
Fundo (pior caso) -122,6 | -4,4
Impulsivo (médio) | -105,3 | -18,6
Impulsivo (pior caso) | -85,0 | -21,0

A Fig. 43 ilustra a PSD do ruido de fundo encontrado no canal PLC outdoor, além
de mostrar a PSD do modelo gerado pela eq. (3.34) quando se utiliza os parametros
indicados na Tab. 16. Essa figura indica que o modelo aproximado da PSD do ruido
fundo se aproxima de uma PSD plana, cuja maior variacao da PSD é de 8 dB para o
modelo de PSD,,.x € 3 dB para PSD,eq.

Para o ruido impulsivo, a Fig. 44 ilustra sua PSD maxima e média, além de mostrar
a PSD do modelo gerado pela eq. (3.34) quando se utiliza os parametros indicados na
Tab. 16. Essa figura indica que PSD do ruido impulsivo nas RDE-BT é bem maior nas
baixas frequéncias e menor nas altas frequéncias. Essa diferenca de valor da PSD do ruido
impulsivo, baseado no modelo proposto, é de, aproximadamente, 37 dB para a PSD,.. e

33 dB para PSD,,.q do ruido impulsivo.

A Fig. 45 ilustra a estimativa da PSD do ruido de fundo médio e do ruido impulsivo

médio, denominados nesse trabalho de ruidos tipicos do canal PLC outdoor. Essa figura
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Figura 43: PSD méaxima e média do ruido de fundo observado no canal PLC outdoor

seus modelos aproximados.
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sugere que, na média, o ruido impulsivo atua fortemente nas baixas frequéncias e é quase
que imperceptivel nas frequéncias acima de 50 MHz, considerando que na sua auséncia

estd presente o ruido de fundo.

Note que, mais uma vez, as Figs. 43, 44 e 45 registram a presenca do ruido de banda
estreita, que nesse caso é proveniente da faixa de rddio amador (50-54 MHz), canais de
TV (54-72 MHz e 76-88 MHz) e estagoes de radio FM comercial (88-108 MHz) (ANDRADE
et al., 2013).

A Tab. 17 indica a estimativa das PSD dos ruidos de fundo e impulsivo, méximo e
médio da RDE-BT, baseadas no modelo representado pela eq. (3.34), além de indicar a
PSD dos ruidos definidos como tipicos para o canal PLC outdoor, ou seja, PSDyq do

ruido impulsivo e PSD,,.q do ruido de fundo.
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Figura 45: PSD méaxima e média do ruido impulsivo observado no canal PLC outdoor e
seus modelos aproximados.

Finalmente, observe que essa modelagem proposta é bastante interessante, pois mo-
dela diferentemente os ruidos de fundo e impulsivo, permitindo que as simulagoes que

considerem ambos os tipos de ruidos sejam mais fidedignas.

3.3.7 Capacidade teorica do canal médio

A capacidade associada ao ganho médio do canal PLC outdoor foi calculada a partir

da eq. (3.20), em que foi considerado

A = diag {Sm[k:]G [ Snl[ ; S:m » Sn[Ni . 1]} } | (3.35)
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Tabela 17: Estimativa da PSD dos ruidos tipicos do canal PLC outdoor em dBV?/Hz.
Frequéncia em MHz ‘ PSD,,.x fundo ‘ PSD,,eq fundo ‘ |PSDmax-PSDined]

17 123 138 15

30 -129 -140 11

50 -130 -141 11

100 -131 -141 10
Frequéncia em MHz ‘ PSD,ax impulsivo ‘ PSD,neq impulsivo ‘ |PSDmax-PSDined]

1,7 -90 -109 19

30 -116 -132 16

50 -120 -136 16

100 -127 -142 15
Frequéncia em MHz ‘ PSD,eq impulsivo ‘ PSD,,eq fundo ‘ |PSD1ea-PSDmed|

1,7 -109 -138 29

30 -132 -140 8

50 -136 -141 5

100 -142 -141 1

em que Sy[k] = Sp(f)| =, k=0,1...,N —1¢éa PSD estimada do ruido presente no
canal PLC outdoor obtida pelo modelo proposto na eq. (3.34) quando aplicados os valores
descritos na Tab. 16. Foi adotado para G a média dos valores dos ganhos médios encon-
trados na campanha de medicao e indicados na Tab. 6. Assim, tem-se uma estimativa
da capacidade do canal PLC outdoor equivalente a de uma canal seletivo em frequéncia

cujas restricoes no sinal transmitido e ruido aditivo sao aquelas descritas na Se¢. 3.3 para
obtencao da Eq. (3.34).

A Fig. 46 mostra a capacidade tedrica do canal PLC outdoor médio na presenca
de apenas ruido de fundo quando se considera as bandas de frequéncias 1,7-30 MHz,
1,7-50 MHz e 1,7-100 MHz para as classes de distancia D1, D2 e D3. A figura sugere
que a capacidade do canal PLC analisado nas bandas de frequéncias menores é maior do
que na banda de frequéncias maiores até uma certa poténcia. No caso representado, a
capacidade observada em BFy; é maior do BFy, que é maior do que BFy3 para valores
menores de poténcia transmitida do que 0 dBm para classe de distancia D1, 5 dBm para
D2 e aproximadamente 7 dBm para D3. Aumentando-se essa poténcia, a situagao se
inverte e a capacidade do canal de BFpy3 supera as demais. Esse fato é justificado pelo
fato de G para BFy; ser muito maior do que G para BFy, e esse maior do que para BFy;.
Entretanto, com o aumento da poténcia transmitida, as maiores frequéncia passam a ter
uma contribuicao maior na capacidade do canal, pois a PSD do ruido nessas frequéncia

possui valores mais modestos do que em baixas frequéncias.
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Figura 46: Capacidade tedrica do canal PLC outdoor médio na presenca de ruido de fundo
para diferentes classes de distancia.

Além disso, a Fig. 46 também registra a perda consideravel de capacidade devido a
distancia entre transmissor e receptor. Percebe-se que ha uma diminuicao de aproxima-
damente 83 Mbps quando se varia a distancia de D1 para D2 e aproximadamente 200
Mbps de D1 para D3 utilizando a banda de frequéncia de 1,7-30 MHz para valores de
poténcia maiores do que -15 dBm. Para as demais bandas de frequéncias essa variacao
¢ ainda maior, chegando a 282 Mbps em BF{, para variacao de distancia de D1 para
D3 para valores de poténcia superior a -5 dBm e 359 Mbps em BFy3 quando se varia a

distancia de D1 para D3 para valores de poténcia maiores do que 5 dBm.

O resultado exposto na Fig. 46 informa, de forma inédita na literatura sobre PLC, que
em ambientes outdoor, na presenca de ruido de fundo, a banda de frequéncia compreendida
de 1,7 a 30 MHz é, na média, a melhor escolha para uso nas RDE-BT se a poténcia for
baixa. Nesse caso, BFy; é a melhor opcao se a poténcia transmitida for menor do que 0

dBm para a classe de distancia D1, 5 dBm para a classe D2 e se P, < 7 dBm para a D3.

Uma comparacao da capacidade do canal PLC outdoor quando os ruidos de fundo e
impulsivos sao considerados em diferentes classes de distancia esta ilustrada na Fig. 47.
Essa figura, referente a BFps3, sugere uma perda de 146 Mbps na capacidade na presenca
de ruidos impulsivo quando a poténcia transmitida é de 10 dBm para uma classe de
distancia de D3, 276 Mbps para D2 e 379 Mbps para D1.

Finalmente, a Fig. 48 indica a variagao da capacidade do canal PLC quando sujeito

a ruidos de fundo e impulsivo nas diferentes bandas de frequéncias e classes de distancias.
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Figura 47: Capacidade tedrica do canal PLC outdoor médio na presenca de ruido impul-
sivo e de fundo para diferentes classes de distancia (BFo3).

Mais uma vez, percebe-se o favoritismo em relacao a capacidade da banda de frequéncia
de 1,7-30 MHz sobre as demais, quando a poténcia transmitida é mais baixa que um
limiar. Entretanto, agora, pode-se perceber esse favoritismo também quando o canal esta
sujeito ao ruido impulsivo. Assim, a figura sugere que o uso da banda de frequéncia B Fy;
deve ser escolhida, caso se utilize um sistema PLC com poténcia de transmissao menor do
que 5 dBm e corrompida por apenas ruido de fundo. Caso seja admitida a existéncia de
ruido impulsivo, esse limite superior de poténcia é de aproximadamente 14 dBm. Esses
valores sao validos para a classe de distancia D2. Essa figura também retrata o pior e o

melhor cenario para a capacidade do canal para cada classe de distancia.

Resumo do capitulo

No presente capitulo foram apresentados os procedimentos, configuracoes e equipa-
mentos utilizados para coletar as amostras dos dados das RDE-BT. Em seguida, foram
discutidas as estatisticas dos parametros que auxiliam a caracterizacao das RDE-BT como
meio de comunicacao de dados PLC para a banda de frequéncia compreendida entre 1,7
e 100 MHz. A seguir, no Cap. 4, é discutida uma proposta de representagao esparsa para
o canal PLC medido, é apresentado um sintetizador de modelos de canais PLC outdoor e

analisado, baseado em resultados computacionais, a estimacao esparsa de canais PLC.
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Figura 48: Capacidade tedrica do canal PLC outdoor médio na presenca de ruido impul-
sivo e de fundo para diferentes bandas de frequéncias.
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4 Esparsidade dos canais PLC outdoor em RDE-BT brasileira

A técnica de amostragem compressiva tem ocupado diversos espacos em sistemas de
comunicagao. Para seu uso é fundamental que o sinal com que se pretende trabalhar
admita uma representacao esparsa em algum dominio. Entao, este capitulo discute a
representacao esparsa de canais PLC propondo uma metodologia para representar os
canais PLC obtidos através de um processo de medicao, como o discutido no Capitulo 3,
de forma esparsa. Em seguida, os canais PLC outdoor sao caracterizados quanto a sua
esparsidade. Finalmente, também de forma inédita, é proposto um gerador de modelos
de canais PLC outdoor que possui como grau de liberdade o tempo de coeréncia das

realizacoes.
4.1 Representacao esparsa do canal PLC

Em algumas situagoes praticas, como modelagens de canais de comunicacao para uso
em simulagoes e, mais recentemente, utilizacao das técnicas de amostragem compressiva
em estimacao de canais e campanhas de medicao de canais de comunica¢ao com o objetivo
de otimizar o uso de memoéria de massa, é interessante representar de forma esparsa, em

algum dominio, o canal de comunicacao.

Mesmo com o comprimento da CIR limitada a somente Mspg amostras, conforme
resultados obtidos com a estratégia SEE (vide Segao 3.3.2) para truncar o canal PLC,
pode-se considerar em muitos casos que a energia da CIR esta concentrada em poucos
de seus coeficientes. Consequentemente, o canal PLC originalmente medido pode ser
representado como um canal esparso, se considerarmos na sua representacao apenas esses

coeficientes relevantes em energia.

Para se obter uma representacao esparsa de CIR PLC no tempo discreto h,, é ne-
cessario considerar apenas os coeficientes mais representativos de cada realizagao do canal
PLC. Isso pode ser realizado zerando os coeficientes que possuem amplitudes menores do

que certo valor. Dessa forma, um novo vetor representando o canal PLC esparso é obtido
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e dado por

hos = [hns[0] hns[1] Pnsl2] ... s [Mspe, —1]]7, (4.1)

) ) )

em que

hn,s[l] =

holl], se |hy[l]| > K hax
0, caso contrario

hax = max; |h,[l]] e K € [0, 1).

Nao existe uma formulagao fechada para a escolha de K,. Entretanto, sua escolha
deve ser realizada com bastante atencao, pois a representacao esparsa do canal PLC deve
aproximar-se da CIR do canal PLC real, de acordo com um parametro que quantifique a
distorcao introduzida. Assim, caso seja adotado K, maior do que o valor 6timo, o erro
entre a representacao esparsa e o canal real inviabilizard qualquer aplicacao pratica dessa
representacao, pois nao sera possivel reconstruir o sinal original dentro dos parametros de
erro estipulado. Por outro lado, caso se adote K, menor do que o valor 6timo, havera um
desperdicio de recursos computacionais e de hardware que inviabilizara também seu uso
pratico. Em (LOPES, 2012) é discutido o problema do célculo da esparsidade de sinais

obtidos por meio de medicao.

Com o objetivo de se estimar o indice de esparsidade dos canais PLC outdoor medidos,
além de se obter uma aproximacao esparsa da CIR desse canal PLC, K, foi escolhido
levando-se em consideracao a correlacao existente entre a CIR medida e sua representacao
esparsa. Para tal, considere a correlacao entre a n-ésima CIR medida e uma estimativa
esparsa dessa CIR, para um dado Kj, descrita por

hTh
(h7h,)(hTh)’

em que foram omitidas, para maior clareza, as notacoes referentes a n-ésima CIR. Entao,
a representacao esparsa é obtida escolhendo-se um valor de K, em (4.2) que garanta
ps > p, para um p € (0, 1) escolhido a priori. A Fig. 49 mostra a fungao de distribuicao
cumulativa complementar de p; em fungao de K para diferentes opcoes de p, considerando
as trés bandas de frequéncias analisadas na campanha de medi¢ao da RDE-BT. Essa figura
foi gerada considerando 33 medigoes na RDE-BT compostas por 720 CIR cada medicao,
o que representa 2.376 CIR estimada apds a estratégia de minimizacao de ruido MM com
My = 10, conforme (3.3). A Fig. 49 indica que para 90% dos casos analisados é possivel

obter uma correlagao entre a CIR medida e uma representagao esparsa dessa CIR de
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Figura 49: Funcao distribui¢ao cumulativa complementar da correlagao entre a CIR me-
dida e sua representagao esparsa quando se adora diferentes valores de K.

0,95 adotando-se K, = 0,10. Relaxando-se a correlacao desejada para p = 0,90, pode-se
adotar K, = 0,17 em 90% dos casos. Para p = 0,85 ¢ p = 0,80 tem-se K, = 0,27 e
K, = 0,35 em 90% dos casos analisados, respectivamente. A figura também indica que
essas escolhas de K atendem igualmente as bandas de frequéncia BFy,, BFy, e BFys, ou
seja, pode-se utilizar um valor inico de K para se obter as representacoes esparsas das
CIR medidas nas trés bandas de frequéncias analisadas para percentuais da funcao de

distribuicao cumulativa complementar maior do que, aproximadamente, 50%.

A Fig. 50 ilustra o resultado da transformagao de uma CIR normalizada medida, h,,,
na banda de frequeéncia de 1,7 a 30 MHz em sua representacao esparsa, hy,, em que
foi utilizado K, = 0,17, ou seja, foram zeradas as amostras que cuja amplitude eram
menores do que, aproximadamente, 15 dB da maior amplitude encontrada em h,,. Como
consequéncia, a CIR esparsa desse exemplo possui apenas 23 coeficientes nao nulos, ou
seja, hy,, é dita ser 23-esparsa, possui um indice de correlagao de 0,90 com a CIR medida
e o erro quadréatico médio (MSE, do inglés, mean square error) entre as representagoes
h[n] e hy[n] é igual a, aproximadamente, 35 dB. A representacao no dominio da frequéncia

de h[n| e de sua representacao esparsa estao ilustradas na Fig. 51.

Ao se adotar a estratégia discutida acima para representar o canal PLC como es-
parso, o indice S de esparsidade dessa representacao, ou seja, a quantidade de coeficientes
nao nulos de h, 5, assume a forma de uma varidvel aleatéria. Conhecer a estatistica

dessa variavel aleatéria é de fundamental importancia para se utilizar as ferramentas de
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Figura 50: CIR do canal PLC outdoor medida e sua representacao esparsa
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Figura 51: CFR do canal PLC outdoor medida e sua representacao esparsa

amostragem compressiva para, por exemplo, estimar a CFR dos canais PLC outdoor.

Entretanto, nao se encontra qualquer referéncia sobre essa variabilidade na literatura.

A Tab. 18 apresenta as estatisticas do indice de esparsidade do canal PLC outdoor
em fun¢ao da banda de frequéncia escolhida, das distancias entre o transmissor e receptor
e considerando p = 0,90. Pode-se observar nessa tabela que nas medigoes realizadas o
maior indice de esparsidade encontrado foi 127 para p = 0,90. Entretanto, em 90% dos

casos analisados o indice de esparsidade ficou abaixo de 73.

A seguir é discutido o emprego da técnica de amostragem compressiva ao problema
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Tabela 18: Estatisticas do indice de esparsidade da CIR do canal PLC outdoor (S) quando
p=20,90.

‘ Min ‘ Max ‘ Média ‘ Desvio Padrao ‘ 90% acima ‘ 90% abaixo

Spi(BFy) | 17 | 46 30 8 20 42
Spi(BFy) | 17 | 42 31 8 20 39
Sp1(BFy) | 33 | 70 50 14 34 65
Sp2(BFyn) | 9 | 73 29 14 11 47
Spa(BFp) | 9 | 73 27 14 13 47
Spa(BFys) | 15 | 97 42 17 25 66
Sp3(BFy;) | 28 | 98 48 12 33 61
Sp3(BFy) | 24 | 87 43 14 29 65
Sps(BFy3) | 40 | 127 | 60 12 44 73

de estimagao de canais PLC esparso.

4.2 Equacionamento para estimacao de canais PLC esparsos

Consideremos uma comunicagao ponto-a-ponto sobre um canal PLC outdoor, que
pode ser caracterizado como discreto, linear, invariante no tempo e na banda base como
descrito na eq. (2.7) durante o periodo de simbolo. Entao, considerando o uso da HS-
OFDM, o vetor na recepcao, logo apds a operagao da 2N-DFT normalizada, pode ser

representado conforme a eq. (2.96), e repetido aqui por conveniéncia.
Y = diag{X}H+ V. (4.4)

O subscrito indicador do n-ésimo simbolo foi omitido para uma maior clareza da notagao.

Conforme mencionado anteriormente, assumimos que a CIR do canal PLC possui
L < L, + 1 coeficientes nao nulos e que o comprimento do prefixo ciclico, L,. < 2N.
Consequentemente, os coeficientes nao nulos da CIR estao concentrados nos primeiros
coeficientes do vetor que representa o canal PLC outdoor, ou seja, h = [h[0], h[1], ..., h[L—
1],0,...,0]T € C*V*! isto é, somente os L < 2N coeficientes de h podem, possivelmente,

assumir valores nao nulos.

No método de se estimar canais de comunicagao baseado em sequéncias de treina-
mento, pode-se considerar o simbolo transmitido no dominio do tempo discreto, antes
da insercao do prefixo ciclico, como composto por duas componentes distintas: x, que
representa o vetor do sinal dos pilotos no dominio do tempo discreto e x4 que repre-
senta o vetor do sinal dos dados no mesmo dominio. Esses sinais sao provenientes de

uma transformacao linear realizada pela 2N-IDFT normalizada, cujas fungoes de base
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sao ortogonais, ou seja:

X = X,+ Xy

= FI (STX, +8FX,), (4.5)

em que Xy representa o vetor do sinal da mensagem a ser transmitida no dominio da
frequéncia e S5 a matriz Ny x 2N que seleciona as N, subportadoras de dados do vetor
X. Uma vez que em todo o trabalho consideramos que o canal PLC outdoor é linear, o
sinal no receptor, logo apds a operacao da 2N-DFT, pode ser considerado como a soma
de duas componentes independentes: uma correspondendo aos pilotos, x,,, e a outra aos

dados, x .

Como nosso objetivo é estimar o canal PLC outdoor, nesta abordagem ignora-se a
componente representante dos dados transmitidos e foca-se somente na componente do
sinal recebido referente aos pilotos, x,. Uma vez que x, é uma representagao no dominio do
tempo discreto de X, e, considerando que para demodulagao e decodificagao 6tima se faz
necessario o conhecimento preciso da CFR ou CIR, o vetor que representa as componentes
do sinal piloto na saida do canal de comunicagao é representado pela eq. (2.106), e repetido

aqui por conveniéencia,

Y, = diag{X,}H,+V,
— diag{X,}F,h+V,
— Zh+V,, (4.6)

em que definimos Z £ diag{X,}F .

Uma vez que se admite que a CIR do canal PLC é esparsa, ou aproximadamente
esparsa, entao pode-se reescrever eq. (4.6) a fim de colocd-la na forma canonica para

explorar a teoria de CS conforme eq. (2.115):

y = ®bx + 17 = ®W¥s + 1 = Os+7

(4.7)
Y, = diag{X,}H+V, = diag{X,}F.,h+V, = Zh+V,,
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o que implica em considerarmos:

y = Y,

x = H

Z = oV =0
S =h

n o=V

® = diag{X,}
v = F.,

Observe que nesse equacionamento diag{X,} ocupa o lugar da matriz de amostragem
e Frp passa a ser a matriz de representacao. Conforme discutido na Se¢. 2.4.2, para
que seja possivel recuperar os sinais amostrados em CS é fundamental que se tenha uma
alta incoeréncia entre essas bases. Caso se adote ® = diag{X, } = I, , que representa a
matriz de amostragem classica e ¥ = Foy, tém-se as bases maximamente incoerentes,

pois o par tempo-frequéncia resulta em pu(®, ¥) = 1.

Com esse equacionamento, o problema de estimacao de canal PLC outdoor passa a ser
considerado como o de se estimar um canal de comunicacao linear, invariante no tempo
e esparso, buscando projetar a etapa de deteccao e reconstrugao conforme abordada na

Secao 2.4.2.

4.8 Gerador de canais PLC variantes no tempo

Para pesquisas e desenvolvimentos de sistemas de comunicacao PLC é de suma im-
portancia dispor de modelos de canais de comunicacao que retratam de forma mais
realistica possivel as alteracoes sofridas pelos sinais quando se propagam nas redes de

energia elétrica.

Os modelos de canais PLC existentes na literatura possuem diferentes graus de liber-
dades. Alguns possuem como varidveis de entrada as caracteristicas da rede de energia
elétrica, tais como comprimento dos condutores, o numero de derivacoes da rede de ener-
gia elétrica além dos estados das cargas (BOSTOEN; WIEL, 2000; GALLI; BANWELL, 2006;
CARETE et al., 2011). Outros possuem, como grau de liberdade o niimero de multipercursos
do sinal e o atraso entre eles, além dos parametros de atenuacao e distancia entre trans-

missor e receptor (ZIMMERMANN; DOSTERT, 2002a). Em (PICORONE; AMADO; RIBEIRO,
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2010) é apresentada uma estratégia cujo grau de liberdade associado a variagdo temporal
do modelo de canal PLC estd no peso atribuido ao ganho de cada caminho percorrido
pelo sinal. Em (CARETE et al., 2011) é proposto representar a variagao temporal da CIR
considerando a impedancia variavel das cargas. Nessa ultima abordagem, os autores mo-
delam a variacao da impedancia da carga de duas formas distintas: uma comutada e outra
de forma harmonica. Na forma comutada, a impedancia da carga varia entre dois valo-
res distintos de forma abrupta. A variacao da impedancia da carga de forma harmonica
constitui uma transicao suave entre os dois valores limites de impedancia. Entretanto,
todos os modelos anteriores abstraem a coeréncia entre as realizacoes dos canais, embora,
conforme resultados da Se¢. 3.3.5, pode-se admitir que a coeréncia entre as CIR varia de
forma equivalente as duas formas citadas por (CARETE et al., 2011). Fora da janela tem-
poral W10 a variacao da coeréncia se assemelha & harmonica e, na transicao com W12°
se assemelha a forma comutada. Modelos de canais PLC lineares e variantes no tempo
(LTV) tendo como grau de liberdade a coeréncia do canal inexistem na literatura. Como
resultado, a grande maioria dos trabalhos sobre PLC sao desenvolvidos considerando o
canal PLC como invariante no tempo ou com uma variabilidade, possivelmente, muito
diferente da encontrada na pratica. Além disso, em estudos de sistemas PLC outdoor,
frequentemente sao usados modelos de canais e parametros de variabilidade desses canais
referentes ao ambiente PLC indoor, pois como ja foi dito, caracteristicas de canais PLC

outdoor baseadas em medicoes sao, até entao, escassas na literatura.

Um dos principais parametros que caracterizam a evolugao temporal dos canais de
comunicag¢ao é o tempo de coeréncia, que indica o tempo maximo entre duas realizagoes
de canal que podem ser consideradas correlacionadas. Pode-se caracterizar a propriedade
de correlagao entre as amostras de uma sequéncia através da distancia de correlacao L,
(FONT4N; ESPIAEIRA., 2008). A distancia de correlagao indica a quantidade de amostras

existentes entre duas amostras consecutivas consideradas descorrelacionadas.

Em (FONTA4N; ESPIAEIRA., 2008) sao discutidas duas formas de gerar séries aleatérias
com a correlacao entre suas amostras controlada: a partir de uma filtragem passa-baixa e
uma outra abordagem baseada em interpolacao. Nesse trabalho é proposta uma estratégia
de se sintetizar modelos de canais PLC que possuem como grau de liberdade o tempo de
coeréncia entre suas realizacoes. Para a geracao dos modelos de canais PL.C outdoor com

o indice de coeréncia controlado foi utilizada a abordagem baseada na interpolacao linear.
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4.4 Modelo de canais PLC com tempo de coeréncia controlado

Um conjunto de modelos de canais correlacionados, utilizando-se a interpolacao de

L, — 1 amostras entre dois canais quaisquer pode representado matricialmente por
M, =[hpo hp; ... hgr, 1], (4.8)

em que

l
L,—1

hp; =hpgo+ (hpr,-1 —hgy), 1=0,1,...,L,—1 (4.9)

Os modelos de canais consecutivamente correlacionados, propostos nesse trabalho,
originaram de duas CIR previamente escolhidas hp o e hp , 1 com um indice de correlagao
entre elas p,. Uma vez que hpg e hpr, 1 sdo responsdveis pela geragao dos demais
modelos de canais PLC, nesse trabalho sao denominadas de sementes do modelo proposto.
A primeira CIR, hpo = [hpo[0] hpo[l] ...hpolL — 1]]" com hjhpo =1 e com L =
To,9971s, foi obtida de forma aleatéria de um conjunto de canais provenientes da campanha
de medicao de canais PLC outdoor, 799 ¢ dado pela pela Tab. 10 em funcao da banda
de frequéncia e T é o intervalo de amostragem adotado. Nesse capitulo, é considerado
apenas a banda de frequéncia BFp;. A segunda CIR escolhida é uma realizagao de canal

PLC outdoor obtida através de
hB,Lp—l = diag{th}a, (410)

em que a € RF | —1<a,<1Vke aTa = 1. O excursionamento do indice de coeréncia
pn entre as realizagoes dos modelos de canais PLC depende dos valores de a. Para o
méximo excursionamento, —1 < p, < 1, deve-se garantir que h} ohpr,—-1 = —1. Caso

contrario, limites inferiores desse excursionamento serao obtidos.

No modelo proposto é considerado que um ciclo da frequéncia fundamental da RDE
é dividido em M microslots no tempo, de tal forma que a CFR de cada microslot seja

distinta, ou seja, cada microslot pode ser representado por uma CFR ou CIR distinta.

As realizacoes dos modelos de canais gerados para cada 1/2 ciclo da frequéncia fun-
damental da rede de energia elétrica sao obtidas concatenando-se trés estagios distintos
referentes aos microslots antes, durante e apés a ocorréncia da janela temporal 1120
discutida na Segao 3.3.1. A janela temporal W12° é centrada em C,[n] = nM/2, para
n =1,2,..., e possul um comprimento aleatério L,, € IN |T{p%, < L, < T35, em que

Ty, e Tt sao dados pela Tab. 7.
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O -ésimo estagio é representado por

M, = [hpo hpopr .. hpae), i=1,2,3. (4.11)

€q

Para o primeiro estagio, v =0 e vy = M/4 — L, /2 — 1. O segundo estagio, referente as
realizacoes dos modelos de canais PLC contidos em W20 ¢ descrito por 0 < v = 7 <
L,—L,+1ewvy = Ly. 7, ¢ uma varidvel responsavel por controlar a profundidade do vale
ocasionado no indice de coeréncia em decorréncia de W', Finalmente, o terceiro estdgio,
referente as realizacoes dos modelos de canais PLC contidos entre o final de W10 até o
final da 1/2 ciclo da frequéncia fundamental da RDE é definido por v = M/4 + L, /2
e vy = M/4— L,/2. No modelo proposto, apenas L,, e 7, nao sao constantes. Note
que L, varia a cada realizagio para representar o comprimento de W' e ~, altera a

profundidade do vale provocado por W12,

Concatenando-se os trés estagios descritos, tem-se os modelos de canais PLC gerados
para 1/2 ciclo da frequéncia fundamental da RDE com o indice de coeréncia controlado

pelas escolhas de L,, L., 7, € pn, dado por

M, = [My, M, M,_]. (4.12)

G

Observe que o indice de coeréncia entre a primeira e a n-ésima realizacao de hg, deno-
minado de png n, assume valores de pp, < ppg < 1 e é minimo quando png.r,-1 = pPr, OU
seja, ocorre a tultima realizacao do modelo de canal PLC contida em M, cujo indice ¢
dado por L, — 1.

Observe que, para a modelagem proposta, pode-se utilizar qualquer par de CIR hp o #
hp 1,1 para gerar modelos de canais com o tempo de coeréncia controlado. Assim, caso se
escolha para gerar os canais PLC linear e variantes no tempo as versoes esparsas de hp e
hp 1,1, denominadas, respectivamente, hgg e hg , 1, pode-se obter essas representacoes
esparsas de uma forma simplificada, considerando seus coeficientes como

hsoll] = , (4.13)

0, caso contrario

{ hialll, se hpall]| = K, hgs

n=0,L,~1;1=0,1,...,L—1; R chg, | k> hg,l|VieK,eR [0< K, <1,

A Fig. 52 ilustra uma CIR proveniente da campanha de medi¢ao dos canais PLC
outdoor para BFy e sua representacao esparsa. Na Fig. 53 é ilustrada a CIR gerada
a partir de uma realizacao do vetor a e sua representacao esparsa. As representacgoes

esparsas de ambos os casos, diferentemente das representacoes esparsas obtidas para ca-
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racterizar a esparsidade dos canais PLC outdoor, foram obtidas adotando-se Ky = 0,05
na eq. (4.13). As CIR esparsas dos modelos gerados foram truncadas, fazendo-se com
que o comprimento das CIR fosse igual ao maior comprimento observado no conjunto
de modelos gerados. Esse comprimento é determinado pelo indice, a partir do qual, os
coeficientes da CIR assumem valores nulos. Nesse trabalho, os modelos de canais PLC

gerados possuem 40 coeficientes.

0.6 0.6

—a hpo —= hp 1,1

= 0:3— = 0:3—
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Figura 52: CIR obtida na campanha de
medicao dos canais PLC outdoor e sua
representacao esparsa (Kg = 0,05).

Figura 53: CIR obtida pela aplicagao do
vetor aleatério a e sua representacao es-
parsa (K, =0,05).

As CIR representadas nas Figs. 52 e 53 correspondem a p, = 0,7 e definem um modelo
de referéncia nesse trabalho denominado p70. A Fig. 54 mostra a evolucao do indice de
coeréncia imposta pelo modelo p70 e por outros modelos gerados com diferentes valores py,
e L, configurado para 1 ciclo da frequéncia fundamental da RDE. Observe a semelhanca
entre os modelos gerados, Fig. 54, e a evolucao de alguns indices de coeréncias medidos,
discutidos na Se¢. 3.3.5 e representados na Fig. 36, repetida aqui por comodidade como
Fig. 55. O modelo m45, gerado a partir de p, = —0, 45, representa, além de uma rapida
variagao da coeréncia entre os canais PLC consecutivos, uma inversao de fase do indice de
coeréncia do canal PLC. Essa inversao de fase no indice de coeréncia também foi observada

em algumas amostras da campanha de medicao dos canais PLC outdoor.

Os valores dos coeficientes das sementes geradoras dos modelos indicados na Fig. 54
estao disponiveis na Tab. 20. Nessa tabela estao representados os 30 ultimos coeficientes
das sementes, pois os 10 primeiros coeficientes dessas CIR possuem valores iguais a zero.
A combinagao das sementes para a realizagao de cada modelo estd indica na Tab. 19.
Para se utilizar, por exemplo, o tipo de modelo de canais PLC outdoor denominado de

p00, deve-se selecionar o par de sementes hpy = hg e hg, 1 = h3, conforme apontado
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Figura 55: Evolucao do indice de

coeréncia de alguns canais PLC outdoor
(1,7 a 100 MHz), conforme discutido na
Sec. 3.3.5.

na Tab. 19. Os coeficientes dessas sementes sao obtidos na Tab. 20. Finalmente, hp e

hp 1,1 devem ser aplicados a eq. (4.11) para se obter os trés estdgios a serem concatenados

cujo resultado representa os modelos de canais PLC outdoor gerados para 1/2 ciclo da

frequéncia fundamental da RDE-BT.

Tabela 19: Combinacao das sementes para gerar os modelos de canais PLC outdoor.

Modelo | hgo | hpr, 1

p70 | hy h,
p45 h() h2
p00 | hy h;
m4b ho h4




Tabela 20: Sementes para a geragao dos modelos de referéncia de canal PLC outdoor.
H Coeficientes
11 12 13 14 15 16 17 18 19 20
Semente 21 22 23 24 25 26 27 28 29 30
31 32 33 34 35 36 37 38 39 40
0 0 0 0 0 -0.0808 | -0.3281 | -0.1998 | 0.1574 | 0.4149
hy 0.4965 | 0.3436 | 0.2673 | 0.2917 | 0.1314 | -0.0529 | -0.1716 | -0.1644 | -0.0534 0
0.0249 | 0.0907 | 0.0387 0 0 -0.0688 | -0.1504 | -0.0942 | -0.0250 | -0.0347
0 0 0 0 0 -0.1127 | -0.1397 | 0.1423 | -0.0696 | 0.6290
h,; 0.5325 | 0.3043 | 0.1891 | 0.1601 0 -0.0578 | 0.2301 0 0.0583 0
0 0 0 0 0 0.0919 | 0.1631 | -0.1213 0 0
0 0 0 0 0 0.1029 | -0.4438 | 0.1693 | -0.1847 | -0.1045
h, 0.6095 | -0.2779 | 0.3489 | 0.1249 | -0.1605 0 0 -0.1901 | 0.0432 0
0 0.1234 0 0 0 -0.0567 | 0.2115 | 0.0758 0 0
0 0 0 0 0 0 0.1890 | -0.2565 | 0.1765 | 0.2039
h; -0.5514 | 0.4500 | -0.3125 | 0.3266 | -0.1516 0 -0.1541 | -0.0944 0 0
0 0 0.0499 0 0 -0.0828 | 0.1978 | -0.1040 0 0
0 0 0 0 0 0.0830 | -0.5186 | 0.3184 | -0.1207 | -0.3125
hy -0.2991 | -0.4702 | -0.3316 | 0.1266 0 0 0 0.1570 | 0.0883 0
0 0.1576 | 0.0481 0 0 0.0888 0 -0.0810 0 0
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A Fig. 56 ilustra o controle exercido por 7, na profundida do vale gerado pela janela
temporal W', Observe que para 7, = 0 o modelo gerado nao possui W' o que
representa o modelo de canal LVT, o que corresponde ao modelo harmoénico proposto
em (CARETE et al., 2011). Por outro lado, valores de 7, # 0 geram modelos de canais
equivalentes ao ambiente LPVT, o que corresponde ao modelo comutado proposto em
(CAGETE et al., 2011). A figura também ilustra os valores diferentes assumidos por L,

resultando em larguras varidveis da janela temporal W20,
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Figura 56: Variagao do indice de coeréncia das realizagoes dos modelos de canais PLC em
funcao da escolha de 7,.

Para obter modelos que representam tempos multiplos de 1/2 ciclo da frequéncia
fundamental da RDE, o procedimento descrito deve ser repetido e seus resultados conca-
tenados. Na Fig. 57 esta representada a evolucao temporal obtida pelo modelo p00 para
canais PLC outdoor em funcao do indice de coeréncia para quatro ciclos da frequéncia
fundamental de RDE. A Fig. 58 ilustra o diagrama tempo-frequéncia do mesmo conjunto
de modelos de canais PLC que deu origem a Fig. 57, quando se configura o gerador de

modelos de canais PLC para M /2 = 1024.

Observe que o decaimento de pp, na Fig. 57 e Fig. 54 é diferente para o mesmo
modelo de referéncia adotado, p00. Essa diferenca reside no fato de que L, foi obtido
considerando, respectivamente, um (Fig. 57) e quatro (Fig. 54) ciclos da frequéncia

fundamental da RDE.
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Figura 57: Variacao do indice de
coeréncia das realizacoes dos modelos de
canais PLC para 4 ciclos da frequéncia
fundamental da RDE (modelo m00).
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Figura 58: Diagrama tempo-frequéncia
das realizacoes dos modelos de canais
PLC para 4 ciclos da frequéncia funda-
mental da RDE (modelo m00).

4.5 FEstimacao de canais PLC esparsos

Para analisar a oportunidade de uso de CS para estimacao de canais PLC foram
utilizados os modelos de canais gerados como descrito na Sec. 4.4, com L, = 780, , = 60,
17 < L,, < 33 com distribui¢ao uniforme, modelo de referéncia p70 e considerando a banda
de frequéncia de 1,7-30 MHz (BFp; ), o que resulta em 780 realizagoes de modelos de canais
PLC em aproximadamente 2 ciclos da frequéncia fundamental da RDE. Os modelos de

canais gerados sao de 12 a 22-esparsos.

O ruido utilizado é uma realizacao do modelo proposto para o ruido de fundo na Sec.
3.3.6. Essa realizacao do ruido foi obtida através de um processo de filtragem em que
um sinal aleatério, ruido branco, com distribuigao A (0,1) é submetido a um filtro cujo
modulo ao quadrado da resposta em frequéncia é igual a PSD descrita pela eq. (3.34),

considerando os parametros referentes ao caso de ruido de fundo médio da Tab. 16.

Foi adotado o modelo de sistema HS-OFDM apresentado na Se¢. 2.2.2, em que foi
considerada a inexisténcia de IIS devido a insercao e descarte do prefixo ciclico, além de
uma sincronizacao perfeita entre o transmissor e receptor. A Tab. 21 indica os demais

parametros utilizados na simulacao.

As métricas de comparagoes utilizadas foram a taxa de erro de bits (BER, do inglés,

bit erro rate) e o MSE definido como:

MSE(h) = E{|h — h|?*}, (4.14)
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Tabela 21: Parametros utilizados na simulagao

Descrigao ‘ Adotado
Ntmero de subcanais N 1024
Numero de subportadoras piloto N, 32, 64, 128, 256
Frequéncia de amostragem Fj 60 MHz
Estimadores LS, OMP, CoSaMP, mCoSaMP
Equalizador 7F
Interpolador linear

em que h é a estimativa de h.

O estimador LS foi considerado como o descrito na eq. (2.107). Nesse resultado foi re-
alizada uma interpolacao linear para se obter a resposta em frequéncia nas subportadoras
de dados e, em seguida, aplicou-se a 2N-IDFT, descartando-se as amostras da resposta
ao impulso estimada com indices maiores do que o comprimento dos modelos de CIR

gerados.

A Fig. 59 mostra a coeréncia mutua entre a matriz de detecgao e a de representacao
dada pela eq. (2.122), quando se adota os sinais pilotos com amplitude e fase constante,
ou seja, diag{X,} = Iy, , e a matriz de deteccao como sendo a matriz da DFT, Fp,. A
figura indica que para uma quantidade de pilotos N, > 20 existe uma baixa coeréncia

mutua entre essas matrizes, o que é a situacao desejavel para a aplicacao de CS.
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Figura 59: Coeréncia mitua da matriz de medigao u(©).

Os algoritmos de reconstrucao de sinais esparsos OMP e CoSaMP foram configurados

considerando reconstrucao de canais 20-esparsos, enquanto o mCoSaMP foi ajustado para
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reconstruir sinais até 25-esparsos.

A Fig. 60 apresenta o MSE das estimativas produzidas pelo algoritmo LS e os de
reconstrucao esparsa OMP, CoSaMP e mCoSaMP para 32 e 256 subportadoras piloto
e o modelo de ruido de fundo médio, ou seja a = -137.,5 e b = -2,1 na Eq. (3.34). A
figura indica o melhor desempenho dos algoritmos de reconstrugao esparsa quando se
considera a mesma quantidade de pilotos, exceto para o OMP que se mostrou instavel. A
causa dessa instabilidade deve ser melhor estudada, mas possivelmente esta relacionada
ao ruido presente no canal PLC. Pode-se observar que os algoritmos CoSaMP e mCoSaMP
apresentam desempenho melhor do que o estimador LS mesmo se for considerado N, = 32
para os primeiros e N, = 256 para o tultimo. A Fig. 60 também indica o desempenho
dos estimadores CoSaMP e mCoSaMP sao bem proximos, e que o mCoSaMP supera o

CoSaMP na estimativa do canal PLC para valores de poténcia maiores do que 20 dBm.
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Figura 60: MSE entre a CIR esparsa e as estimativas obtidas pelos estimadores analisados.

E importante ressaltar que o baixo desempenho do algoritmo LS para N, = 32 nao re-
presenta uma surpresa, pois conforme discutido na Segao 2.3.2.1 e indicado na eq. (2.93),
respeitando-se o teorema da amostragem de Nyquist, sao necessarias, no minimo, 37 sub-
portadoras piloto, ou 75 se considerarmos um fator de sobreamostragem igual 2 conforme

sugerido em (HOEHER; KAISER; ROBERTSON, 1997; NILSSON et al., 1997).

A Fig. 61 mostra o indice de esparsidade dos modelos de canais PLC gerados e as
estimativas dessa esparsidade pelos algoritmos de reconstrucao esparsa analisados. Na

Fig. 61a, percebe-se que o algoritmo OMP considera valores de esparsidade do canal PLC
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entre 6 e 20, enquanto o CoSaMP e mCoSaMP consideram, respectivamente, 20 e 25 para
todas as realizagoes do modelo de canal PLC, considerando a poténcia transmitida de -20

dBm e apenas 32 subportadoras piloto.

A medida que as condigoes de estimacao melhoram, ou seja, aumenta-se a relagao
sinal-ruido (Fig. 61c) ou a quantidade de pilotos transmitidos (Fig. 61b), o algoritmo
OMP passa a considerar a esparsidade do canal PLC com um menor erro em relagao
a esparsidade real desse canal. Entretanto, essa esparsidade fica restrita ao valor de
esparsidade configurado como um dos critérios de parada de calculo, que no presente
trabalho foi adotado 20-esparso no limite superior de esparsidade e ao menor valor de

esparsidade dos modelos de canais PLC gerados, ou seja, 12.

O algoritmo CoSaMP nao altera sua estimativa de esparsidade do canal PLC, mantendo-
se constante com o mesmo valor configurado como um dos critérios de parada de calculo,
que no presente trabalho também foi adotado 20-esparso. Por outro lado, o mCoSaMP,
que possui uma liberdade maior quanto a estimativa da esparsidade do canal PLC, me-
lhora a estimativa da esparsidade do canal gerado com o aumento da SNR (Figs. 6lc e
61d). Nessas figuras sdo mostrados a alteracao da estimativa do canal PLC gerado feita
pelo mCoSaMP, saindo de uma posi¢ao em que considerava o canal 25-esparso (Figs. 61a
e 61b) para uma posigdo em que encontrada corretamente a esparsidade das realizagoes
do canal PLC. E interessante observar que, mesmo com os valores errados de esparsidade
estimada pelo mCoSaMP, o seu desempenho é melhor do que a estimativa do canal PLC
realizada pelo estimador LS, por exemplo, na Fig. 60, considerando P, = -20 dBm, o
MSE do mCoSaMP ¢é mais baixo do que o do estimador LS para N, = 32 ¢ N, = 256,
mesmo que as Figs. 61a e 61d indique que a estimativa da esparsidade feita pelo estimador

mCoSaMP esteja errada.

As curvas de BER dos estimadores LS e mCoSaMP estao representadas na Fig. 62,
onde foram excluidos da figura os estimadores OMP, pela instabilidade apresentada e
CoSaMP, por possuir um desempenho menor ou igual ao mCoSaMP. A Fig. 62 retrata o
melhor desempenho do mCoSaMP em relacao ao LS para todas as configuragoes de N,,.
Essa figura indica a superioridade, baseado no critério de BER, do estimador mCoSaMP
utilizando-se 32 subportadoras piloto sobre o estimador LS trabalhando com 256 pilo-
tos. Esse resultado sugere que o algoritmo mCoSaMP possa ser considerado como uma
opcao para reducao do overhead nos simbolos OFDM devido ao uso de sinais pilotos e,

consequentemente, levando a um aumento da vazao de dados do sistema PLC.
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Figura 61: Esparsidades dos modelos de canais gerados e da estimativa realizada pelos

algoritmos de reconstrucao esparsa.

Resumo do capitulo

Neste capitulo foi discutida uma estratégia para representar os canais PLC medidos

de forma esparsa. Um gerador de canais PLC outdoor esparsos, cujo tempo de coeréncia é

controlado, foi apresentado. Além disso, a estimacao esparsa de canais PLC foi analisada

através de resultados computacionais.
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Figura 62: BER dos estimadores LS e mCoSaMP para diferentes quantidades de pilotos.
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5 Conclusao

Nesta tese de doutorado foram apresentados os estudos e as pesquisas com o objetivo

de caracterizar e modelar as RDE-BT brasileiras como meio de comunicacao de dados.

As principais contribuigdes desta tese de doutorado sao as seguintes: i) apresentagao
de uma revisao bibliografica sobre o canal PLC, os sistemas de comunicagao PLC, as
técnicas tradicionais de estimagao de canais PLC e a técnica de amostragem compressiva
com foco na estimacao de canais esparsos; ii) andlise dos dados provenientes de uma
campanha de medicao de canais PLC outdoor; iii) caracterizagdo da RDE-BT brasileira
para uso de sistemas PLC na banda de frequéncia de 1,7-30 MHz, 1,7-50 MHz e 1,7-100
MHz; iv) proposta de modelos matematicos para representar as PSD dos ruidos tipicos
encontrados nas RDE-BT usadas como meio de comunicagao de dados; v) proposta de
uma metodologia para representar de forma esparsa os canais PLC obtidos por meio de
medigoes; e vi) concepgao de um sintetizador de canais PLC aderente as RDE-BT, cujo

tempo de coeréncia entre as realizacoes de canais é controlado.

O Cap. 2 apresentou uma revisao bibliografica sobre as caracteristicas do canal PLC e
o equacionamento dos sistemas de comunicagao PLC baseados na transmissao em blocos
OFDM e SC-CP. Foram discutidas as estratégias de estimagao de canais PLC e introduzida

a teoria de amostragem compressiva com aplicacao em estimacao de canais PLC.

No Cap. 3 foram apresentados os procedimentos, configuragoes e equipamentos uti-
lizados na campanha de medicao realizada com intuito de caracterizar as RDE-BT para
uso em sistemas PLC. Resultados dessa campanha de medi¢ao foram apresentados, que
de forma inédita, representam os primeiros resultados de caracterizacao das RDE-BT bra-
sileiras para uso de sistemas PLC na banda de frequéncia normatizada na Europa (1,7 a
30 MHz) e no Brasil (1,7 & 50 MHz). Além disso, também foi analisado o comportamento
do canal PLC para a banda de frequéncia de 1,7 a 100 MHz, que é uma oportunidade
em aberto para sistemas PLC. Foi constatada que a dispersao temporal (RMS-DS) do

canal PLC outdoor, diferentemente do que se supunha na literatura, é menor do que a
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encontrada em ambientes internos. Quanto ao calculo da banda de coeréncia e do tempo
de coeréncia, foi proposto considerar o canal PLC outdoor como possuindo espalhamento
descorrelacionado e estacionario no sentido amplo. Essa modelagem se mostrou factivel,
pois o menor tempo de coeréncia do canal PLC outdoor encontrado durante a campanha
de medicao foi 230 us, que é muito maior do que a duracao do simbolo transmitido 23,4
ps. Além de se caracterizar de forma inédita o tempo de coeréncia dos canais PLC out-
door, foram discutidas, também pela primeira vez, questoes sobre a estatistica da janela
temporal, banda de coeréncia e variagao do ganho médio que ocorrem devido as variagoes
periodicamente ciclicas da resposta em frequéncia do canal PLC. Modelos matematicos,
baseados em apenas dois parametros, que representam os ruidos de fundo e impulsivo
presentes nas RDE-BT foram propostos. Também foi verificado que a capacidade do
canal PLC outdoor é maior na banda de frequéncia de 1,7-30 MHz do que nas bandas
1,7-50 MHz e 1,7-100 MHz, quando a poténcia transmitida assume valores abaixo de um

determinado limiar. Esse resultado nao tinha ainda sido mencionado na literatura.

No Cap. 4 foi discutida uma estratégia para representar o canal PLC outdoor, pro-
veniente de uma medicao, numa representacao esparsa. Além disso, foi determinada a
variacao da esparsidade dos canais PLC externos. Esse resultado pode motivar o uso das
técnicas de amostragem compressiva para estimacao de canais PLC. Porém, devido aos
resultados obtidos que apontaram para tempos de coeréncia do canal PLC outdoor longos,
em média da ordem 1000 vezes a duracao do simbolo OFDM, a aplicacao da técnica de
CS pode ser inviavel para aplicagoes de estimacao de canais em tempo real, devido a sua
elevada complexidade computacional. A complexidade computacional dos estimadores de
canais esparsos nao foi considerada nesse trabalho, mas decidir pelo uso de tais estimado-
res significa substituir, um estimador de canal baseado no critério LS por um algoritmo
de reconstrucao esparsa, que requer um maior recurso computacional. Para canais PLC
que exibem um tempo de coeréncia longo, o estimador LS possui um bom desempenho a
um custo muito baixo, nao justificando a investida em estratégias de estimacao de canais
baseadas em CS. No Cap. 4 também foi proposto um sintetizador de modelos de canais
PLC cujos parametros foram extraidos da campanha de medi¢ao. Os canais gerados por
esse sintetizador possuem, de forma inédita, um controle do tempo de coeréncia das rea-
lizacoes, tornando-o adequado para pesquisas e desenvolvimentos de técnicas de estimacao
de canais PLC, bem como anélise de desempenho de sistemas PLC. Finalmente, o uso
dos modelos gerados pelo sintetizador de modelos de canais PL.LC com tempo de coeréncia
controlado foram utilizados para analisar a estimacao de canais PLC como uma oportu-

nidade de aplicacao CS. Os resultados computacionais, usando os modelos de canais PLC
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outdoor gerados e considerando o modelo de ruido de fundo proposto, indicaram que o
estimador de canal esparso mCoSaMP apresenta um desempenho superior ao estimador
LS, possibilitando uma reducao do nimero de sinais pilotos em relacao ao LS da ordem

de 8 vezes.

5.1 Trabalhos futuros

Como propostas de trabalhos de futuros, considerando que os resultados do presente
trabalho, de uma forma geral, traz uma série de dados até entao inexistentes na literatura

sobre PLC, pode-se sugerir:

e Refinar os parametros que caracterizam as RDE-BT através de medicoes em RDE
com diferentes perfis de cliente/carga, ou seja, RDE com cargas tipicamente resi-

dencial, comercial, industrial, baixa renda, alta renda, etc;

e Considerar nas campanhas de medicao estratégias para sincronizar as medi¢oes com
a passagem por zero da frequéncia fundamental da rede de energia elétrica, afim de

caracterizar com precisao a janela temporal W12,

e Estudar a viabilidade do emprego das técnicas de amostragem compressiva em Se-
tups de medicao, pois, embora a aplicacao de CS para estimacao de canais PLC
outdoor em tempo real possa nao ser viavel do ponto de vista de recursos computa-
cionais envolvidos em ambientes que exibem longos tempos de coeréncia do canal,
sua aplicacao em Setups de medicao deve ser melhor estudada. Aplicacoes dessa
natureza requerem o armazenamento de grandes volumes de dados que representam
os canais medidos. Considerando que o canal medido possui uma representagao
esparsa, consequentemente, pode-se reconstruir o canal medido a partir de poucas
amostras, o que diminui consideravelmente a necessidade de altos volumes de dados
armazenados em cada medi¢ao. O custo computacional para a reconstrucao dessa
medida do canal nao é relevante nesse caso, pois todo o processamento pode ser

realizado off-line.
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ANEXO A

Pseudocdédigo do algoritmo OMP:
s = OMP(y,K,©)

Entradas:Vetor de medidas (y), esparsidade do sinal (K), matriz de medigao (©).

Saida:Estimativa do sinal s K-esparso (8).

Inicializacao:
i<—0 {Indice de iteracao}
Q+—o9
r'+—y

repetir:
t<— i+ 1
d’ «+— @ri-! {Identificagao do sinal}
Qs +— supp(|d’], 1)
Q +— QU QL {Atualiza os coeficientes dominantes}
Vilgi +— Oloity
r'+—y — Olgivi|q {Atualiza o resfduo da etimativa}

atésatisfazer o critério de parada: ||r|ls < 0 ou i > K ~ M/2 (0 é uma constante
pequena).

§+— v {Sinal reconstruido}

Notagoes: ), <— supp(|d’|,2K) denota o conjunto formado pelos indices dos 2K

maiores valores absolutos dos coeficientes de d*. (229)¢ denota o conjunto formado pelos

indices do complementar do '. vl denota o vetor constituido pelos elementos nas

posicoes Q2 do vetor vi. At = (ATA)71AT denota a pseudoinversa da matriz A.
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Pseudocédigo do algoritmo CoSaMP:
§ = CoSaMP(y,K,0)

Entradas:Vetor de medidas (y), esparsidade do sinal (K), matriz de medigao (©).
Saida:Estimativa do sinal s K-esparso (8).

Inicializacao:
i+—0 {Indice de iteracdo}
O — g

ric—y

repetir:
14— 1+1
d’ «+— @fri-! {Identificagao do sinal}
Q) «— supp(|d’|,2K)
Q «— QtuQy, {Atualiza os coeficientes dominantes}
Q’iiy

Q" «— supp(|v'|qil, K) {Encontra os coeficientes dominantes do sinal}

Vi|Qz‘ — @

V| @iy «— 0 {Configura os coeficientes nao dominantes para zero}

r' «— y — O|giv?

Qi {Atualiza o residuo da etimativa}

atésatisfazer o critério de parada.

§+— v {Sinal reconstruido}
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Pseudocdédigo do algoritmo mCoSaMP:
§ = mCoSaMP(y,®)

Entradas:Vetor de medidas (y), matriz de medigao (©).
Saida:Estimativa do sinal s K-esparso (8).

Inicializacao:
i+—0 {Indice de iteracdo}
j+—0 {Indice de estdgio}
Q+— o

r'<—y

repetir:
t<—i+1
d' «— 0! {Identificagao do sinal}

Q; «— supp(|d], j)

Q' +— QU Qy, {Atualiza os coeficientes dominantes}
Vg +— © Q’iiy

Q" «— supp(|v'qil, 7) {Encontra os coeficientes dominantes do sinal}
V| (qiye «— 0 {Configura os coeficientes nao dominantes para zero}
ri «— y — Olqivi|g {Atualiza o residuo da etimativa}

Se o critério de parada é verdadeiro, entao
Saia da iteragao

Senao, se ||r’||y > ||[r""!||, entao
j—g+1

Senao
ri ¢— ri-!
14— 1+1

Fim se

atéverdadeiro 8§ +— v' {Sinal reconstruido}
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ANEXO B

Produgao Cientifica
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