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Resumo da Dissertação apresentada à COPPE/UFRJ como parte dos requisitos
necessários para a obtenção do grau de Mestre em Ciências (M.Sc.)

PROJETO DE CODEBOOK PARA SISTEMAS MIMO ANALÓGICOS EM
ONDAS MILIMÉTRICAS

Sergio Silva Chaves

Março/2022

Orientador: José Ferreira de Rezende

Programa: Engenharia de Sistemas e Computação

A utilização de MIMO (Multiple-Input Multiple-Output) em sistemas de ondas
milimétricas possibilita a implementação de conjuntos de antenas com elevada quan-
tidade de elementos, tanto no transmissor quanto no receptor. As limitações de
hardware atualmente existentes, tornam a utilização de beamforming analógico uma
escolha natural de projeto destes modernos sistemas de comunicação. Assim, o be-
amforming analógico é frequentemente implementado através de um codebook (ou
conjunto de vetores) com ajustes de fase pré-definidos, que deve ser cuidadosamente
escolhido com o objetivo de melhorar o desempenho do sistema. A fim de tratar o
problema de modelagem de um codebook para sistemas MIMO em ondas milimé-
tricas, este trabalho propõe uma metodologia que leva em consideração os dados
do canal de propagação baseados em técnicas de estimação semi-determinísticas,
mais precisas do que as técnicas estatísticas. Tais técnicas possibilitam aproximar
a representação do “mundo real” do ambiente de propagação através de sistemas
computacionais (ou “mundo virtual”) utilizando a teoria eletromagnética e técnicas
numéricas. Baseado nesta informação, este trabalho propõe a modelagem de um co-
debook vinculado ao ambiente que proporcione um melhor ganho de beamforming.
Dessa forma, o algoritmo generalizado de Lloyd é aplicado em um conjunto de amos-
tras de canais de treinamento gerados a partir de um dataset de redes veiculares. A
abordagem considera também as restrições de hardware do beamforming analógico.
Em uma etapa seguinte, com um conjunto de canais de teste, o codebook estimado
é testado e comparado com o codebook DFT com fator de oversampling. Os resulta-
dos das simulações destacam a capacidade do codebook estimado em proporcionar
melhores ganhos de beamforming com um codebook de tamanho reduzido.
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The use of MIMO (Multiple-Input Multiple-Output) in millimeter wave systems
allows the implementation of sets of antennas with a high number of elements, both
in the transmitter and in the receiver. Current hardware limitations make the use
of analog beamforming a natural design choice for these modern communication
systems. Thus, analog beamforming is often implemented through a codebook (or
set of vectors) with predefined phase adjustments, which must be carefully chosen in
order to improve system performance. In order to address the problem of modeling
a codebook for millimeter-wave MIMO systems, this work proposes a methodology
that takes into account propagation channel data based on semi-deterministic esti-
mation techniques, which are more accurate than statistical techniques. Such tech-
niques make it possible to approximate the representation of the “real world” of the
propagation environment through computational systems (or “virtual world”) using
electromagnetic theory and numerical techniques. Based on this information, this
work proposes the modeling of a codebook linked to the environment that provides
a better beamforming gain. In this way, Lloyd’s generalized algorithm is applied to
a set of samples of training channels generated from a dataset of vehicular networks.
The approach also considers the hardware constraints of analog beamforming. In a
next step, with a set of test channels, the estimated codebook is tested and compared
with the DFT codebook with oversampling factor. The simulation results highlight
the ability of the estimated codebook to provide better beamforming gains with a
reduced size codebook.
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Capítulo 1

Introdução

A comunicação sem fio em frequências de ondas milimétricas (Millimeter Wave -
mmWave) envolve o uso da banda no espectro de frequência de 30 a 300 GHz.
Nesta faixa de operação, a frequência de 60 GHz tem sido considerada promis-
sora para emprego em produtos comerciais, tais como WLAN (Wireless Local Area
Networks), WPAN (Wireless Personal Area Networks), backhaul e redes celula-
res [1]. No âmbito especificamente da indústria celular, o padrão 5G NR (New Radio)
do 3GPP (Third Generation Partnership Project) estabelece a faixa de frequência
entre entre 24.25 GHz e 52.6 GHz (FR2) para operação mmWave [2]. O maior be-
nefício da operação em frequências mmWave é o amplo canal espectral disponível.
Pode-se ter, por exemplo, canais com largura de banda de 2 GHz operando a 60
GHz [3]. Apesar da ampla largura de banda disponível, a operação em mmWave
sofre por desfavoráveis características de propagação. O impacto no baixo alcance
de cobertura é fortemente influenciado pela absorção de O2 da atmosfera. A ope-
ração na frequência de onda a 60 GHz, por exemplo, interage intensamente com o
O2 atenuando a propagação do sinal em até 20 dB/Km [4]. Além disso, devido à
fraca capacidade de difração, as comunicações mmWave são sensíveis ao bloqueio
por obstáculos como humanos e móveis [1, 5, 6]. Observa-se que estas característi-
cas, inicialmente limitantes devido a atenuação, revelam oportunidades de aplicação
em sistemas de comunicação sem fio pois também possibilitam algumas vantagens,
tais como o reuso de frequência e a operação simultânea de redes sem interferência
mútua. Outra vantagem é a segurança decorrente do direcionamento do ganho no
receptor de interesse, limitando o alcance do sinal no espaço por outros receptores [1].

Os enlaces mmWave são inerentemente direcionais. Com um comprimento de
onda pequeno (da ordem de 10.7 mm operando a 28 GHz e 5 mm a 60 GHz), torna-se
viável a implementação de diversos arranjos de antenas eletronicamente orientáveis,
tanto no transmissor quanto no receptor, ocupando pequenas dimensões [1]. Assim,
uma vez que as técnicas de processamento de sinal MIMO (Multiple-Input Multiple-
Output) em sistemas com múltiplas antenas no transmissor e receptor possibilitam
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um compromisso fundamental na relação entre o ganho de multiplexação e o ganho
de diversidade em regime de elevados níveis de SNR [7, 8], há um grande interesse
na aplicação dessas técnicas em comunicações mmWave. Nesse caso, o beamforming
direcional pode ser utilizado para adaptar o formato do padrão de irradiação dos
elementos de transmissão (e recepção), visando melhorar a comunicação através,
por exemplo, do ganho proporcionado pelo conjunto de elementos (ganho do array)
e/ou ganho em graus de liberdade [1].

A ideia essencial do beamforming em sistemas MIMO é o envio da mesma infor-
mação através de cada antena, variando a fase e/ou a amplitude do sinal [1]. Em
sistemas de micro-ondas, o beamforming é frequentemente realizado digitalmente na
banda base, o que permite controlar tanto a fase quanto a amplitude do sinal. A
arquitetura completamente digital, contudo, requer processamento e hardware de-
dicados para cada elemento de antena [3]. Devido ao fato de os sistemas MIMO
mmWave serem caracterizados por compactar uma grande quantidade de elemen-
tos de antenas, atualmente torna-se impeditiva a sua implementação em hardware
completamente digital devido ao elevado custo e consumo de potência associados.
As restrições de hardware são frequentemente encontradas em sistemas mmWave
através da utilização de uma arquitetura de sistemas baseada na abordagem analó-
gica de processamento em RF (Radio Frequency) e de conversores analógico-digitais
(Analog-to-Digital Converter – ADC ) de baixa resolução [1, 9, 10]. Assim, beam-
forming analógico é comumente implementado com as antenas compartilhando uma
única cadeia de RF, usando deslocadores de fase e com ajuste constante de ampli-
tude [1, 11, 12]. O beamforming analógico suporta somente um stream de dados.
Em uma outra abordagem intermediária mais sofisticada que o beamforming analó-
gico, o beamforming híbrido divide o processamento do sinal nos domínios analógico
e digital com o objetivo de suportar múltiplos streams de dados [13].

Apesar da aplicação direta, o emprego das técnicas de beamforming analógico
sofre do problema da limitação de amostragem do subespaço. Isso significa que o
receptor não possui a capacidade de observar diretamente os coeficientes do canal.
Ao invés disso, ele observa uma versão do canal ruidosa e ponderada pelos vetores de
beamforming de transmissão e de recepção [14]. A fim de lidar com essa limitação,
transmissor e receptor devem colaborar entre si com o objetivo de identificar, em
ambos os lados, um par de vetores de beamforming que deva ser mantido e utilizado
para sucessivas transmissões [14]. Por exemplo, uma abordagem para identificação
desses pares corresponde ao envio de sinais de referência através de um conjunto
de ajustes candidatos. No receptor, é avaliada a qualidade do sinal de referência
recebido para cada vetor de transmissão utilizado. A informação referente ao ve-
tor de transmissão com maior qualidade é então realimentada para o transmissor,
que por sua vez reconhece qual o melhor ajuste para ser utilizado nas sucessivas
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transmissões [2]. Além de um canal de realimentação dedicado, a abordagem re-
quer uma escolha cuidadosa do conjunto de vetores de beamforming pré-definido
que pode impactar diretamente no desempenho do sistema. A esse conjunto de
vetores de beamforming (ou codewords) denomina-se codebook. Um codebook pode
ser projetado, por exemplo, a partir de vetores da matriz DFT (DTF - Discrete
Fourier Transform), cujo conjunto de vetores ortonormais possuem capacidade de
percorrer todo o subespaço em intervalos de busca [2]. Os codebooks de aplicação
geral (não específicos ao ambiente) geralmente possuem lóbulos estreitos ou reali-
zam uma abordagem hierárquica [11], percorrendo todo o espaço angular de busca.
Com relação ao desempenho do sistema, isso pode levar a uma elevada sobrecarga
no processo de busca do par de vetores de beamforming mais adequados.

A escolha dos ajustes dos vetores de beamforming é dependente da informação
de canal. No entanto, as características físicas de propagação do sinal mmWave -
com maiores impactos decorrentes dos efeitos de atenuação, reflexão e espalhamento
do sinal -, combinadas à utilização de conjunto de antenas MIMO direcionais tor-
nam desafiante a estimação do canal nestes sistemas de comunicação. Com relação à
modelagem destes canais destacam-se a modelagem estatística e a modelagem física.
Enquanto a modelagem estatística requer uma eficiente parametrização decorrente,
muitas vezes, de várias campanhas de medição, os modelos físicos empregam a te-
oria eletromagnética diretamente ao ambiente analisado de forma determinística,
gerando uma predição que considera as características especificas do ambiente [1].
Apesar de ser mais precisa que a modelagem estatística, a modelagem física pode ser
difícil de ser obtida com elevado grau de precisão em ambientes dinâmicos. Assim,
diversas técnicas têm sido utilizadas em modelos de propagação semi-determinísticos
tais como aquelas baseadas na Teoria Uniforme da Difração (Uniform Theory of Dif-
fraction – UTD) [15], aquelas baseadas na Óptica Física [16] e em técnicas numéricas
como as de Diferenças Finitas no Domínio do Tempo [17].

Nesse sentido, a técnica de raios traçantes (Ray-Tracing – RT), como uma abor-
dagem física baseada na UTD, é considerada promissora ao possibilitar uma maior
compreensão com relação à estrutura dos canais de sistemas MIMO mmWave emer-
gentes [1]. O RT é uma técnica de modelagem de canais que prevê o efeito de
elementos tais como construções, veículos, características topográficas e outros obs-
táculos na propagação de campos eletromagnéticos. A geometria e os materiais que
constituem um determinado ambiente real são reproduzidos em um ambiente virtual
de simulação. Transmissores e receptores são posicionados dentro deste cenário de
simulação e o algoritmo dispara raios que se propagam através da geometria de forma
realística utilizando a UTD. As informações dos raios são então processadas para
fornecer parâmetros como potência recebida, pathloss, ângulos de chegada/saída ou
mesmo o canal complexo simulado. Ambientes de simulação mais sofisticados in-
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cluem também as características de espalhamento difuso, que simula a dispersão de
raios causada por irregularidades em materiais do mundo real. O RT é considerada
uma estratégia de simulação que pode fornecer resultados muito precisos, porém com
custo computacional exponencialmente crescente com o número máximo permitido
de reflexões e difrações. Como um modelo físico, outra característica do RT é que
os canais gerados são específicos ao local, dependentes do ambiente de propagação
especificamente modelado. Além disso, para melhorar a precisão do RT, o cenário
de simulação deve ser razoavelmente detalhado. Cenários ao ar livre, por exemplo,
requerem a especificação detalhada incluindo tamanho, geometria e material dos
elementos tais como edifícios, veículos, pessoas e objetos de interesse. Os aspectos
do ambiente devem ser informados com os parâmetros eletromagnéticos correspon-
dentes, como o coeficiente de espalhamento para cada material. Uma descrição de
cenário suficientemente detalhada é um desafio para o uso de RT [18]. A busca
por novos conhecimentos com relação à estrutura dos canais mmWave, no entanto,
com o avanço das pesquisas, possibilitou a disponibilização de bases de dados que
permitem maior flexibilidade na utilização de canais gerados a partir do RT para
aplicação em pesquisas [18, 19].

A fim de modelar um codebook que proporcione um melhor desempenho ao sis-
tema, tanto em relação ao ganho de beamforming quanto com relação à redução da
sobrecarga do processo de busca através de um codebook de menor cardinalidade,
este trabalho propõe uma metodologia para modelagem de um codebook mais ade-
quadamente projetado ao ambiente de propagação. A abordagem considera ainda
as limitações de hardware da arquitetura de beamforming analógico. A metodologia
proposta consiste, oportunamente, na utilização das informações dos raios de RT
para geração de amostras de canal complexo na banda base aproximadas através do
modelo de canal geométrico [20]. Não se restringindo à abordagem de RT, porém,
poderiam ser utilizadas outras técnicas de modelagem (tais como as de Óptica Fí-
sica e as de Diferenças Finitas no Domínio do Tempo, citadas anteriormente) que
possibilitem a obtenção da matriz de canal complexo do sistema MIMO mmWave.
O conjunto de vetores que correspondem ao primeiro valor singular de cada amos-
tra de canal é obtido e apresentado como conjunto de treinamento ao algoritmo
de quantização vetorial generalizado de Lloyd [21]. O algoritmo, então, estima um
codebook a partir das amostras do canal complexo que é baseado na informação
física do ambiente de propagação. Considerando as limitações de implementação do
beamforming analógico, o codebook final é obtido a partir da aplicação do ajuste de
módulo constante e de limitação de resolução de fase no codebook estimado.

De modo a validar o método proposto no projeto de um codebook em sistemas
MIMO mmWave com beamforming analógico, é utilizado o banco de dados de RT
em ondas milimétricas Raymobtime disponibilizado em [22]. O conjunto de dados
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de canais complexos obtidos do banco de dados é separado então em um conjunto
de treinamento e em outro de teste. O codebook final obtido com o algoritmo gene-
ralizado de Lloyd é estimado no conjunto de treinamento e testado no conjunto de
teste. As diversas configurações de experimentos utilizam um conjunto de antenas
linear (Uniform Linear Array – ULA) com variadas quantidades de elementos tanto
no transmissor quanto no receptor. Além disso, durante o treinamento são gerados
codebooks de tamanhos diversos a partir de diferentes métodos de inicialização do
algoritmo de Lloyd. Na etapa de teste o codebook final com as limitações de hard-
ware é comparado com o codebook DFT (com fator de oversampling) em termos de
ganho de beamforming e de quantidade de codewords.

Como contribuição deste trabalho, destaca-se a metologia apresentada para o
projeto de codebook em sistemas MIMO mmWave baseada na informação do am-
biente de propagação, de modo a incluir no projeto informações do “mundo real”
replicadas no mundo “mundo virtual” do RT. Mais especificamente, destaca-se a
contribuição na identificação de aspectos físicos a serem considerados na modela-
gem dos canais complexos a partir das informações de raios de RT, tais como a
arquitetura do conjunto de antenas e a exploração dos graus de liberdade através
da conversão para o domínio angular. Além disso, a metodologia inclui a utilização
do algoritmo generalizado de Lloyd aplicado especificamente aos vetores singulares
das amostras de canal para obtenção do codebook como um conjunto de vetores de
beamforming que estatisticamente melhor representam o ambiente de propagação do
qual as informações de RT foram obtidas. Destaca-se ainda, o pós-processamento do
codebook estimado com os ajustes necessários para emprego final em arquitetura de
beamforming analógico e sua comparação de desempenho com relação ao ganho de
beamforming com o codebook DFT. Para o conjunto de dados de RT utilizados, os
resultados dos experimentos demonstram que os codebooks gerados em geral apre-
sentam melhor desempenho com relação ao ganho de beamforming e, além disso,
possuem quantidade reduzida de codewords.

Este trabalho está organizado da seguinte forma: O Capítulo 2 inicialmente re-
aliza uma revisão bibliográfica apresentando trabalhos relacionados ao projeto de
codebook em sistemas MIMO que utilizam a abordagem de quantização vetorial e
destaca o direcionamento das pesquisas em sistemas mmWave dependentes do am-
biente local de propagação. Em seguida, o capítulo discute aspectos de atenuação
do canal MIMO e a influência da informação de canal na capacidade e na melhoria
do SNR. Realizando uma revisão dos conceitos relacionados ao beamforming analó-
gico e suas características de implementação, este capítulo apresenta a arquitetura
de sistemas MIMO e o comportamento da capacidade em canais estatísticos ressal-
tando o papel do beamforming. Além disso, é discutida a modelagem física de canais
MIMO, seus conjuntos de antenas e a relação entre o ganho de beamforming e ganho
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em graus de liberdade. Ainda neste capítulo, as limitações da arquitetura de beam-
forming analógico com deslocadores de fase de resolução finita são revisadas, assim
como a estratégia de quantização vetorial para o design de codebooks com emprego
em ambiente específico de propagação. Por conseguinte, o Capítulo 3 descreve o
método proposto motivado através da reprodução do ambiente de propagação do
“mundo real” no “mundo virtual” do RT. Primeiramente é especificado um modelo
de sistema MIMO mmWave com realimentação limitada e o mesmo é relacionado
à definição do problema de modelagem do conjunto de vetores de beamforming do
codebook. Em seguida, o modelo de canal do RT é revisitado e relacionado com
o modelo de canal geométrico. O dataset utilizado é então apresentado. Neste
capítulo, por fim, o método proposto é descrito restringindo-se à modelagem de co-
debook de beamforming de transmissão. No Capítulo 4, são discutidos resultados do
emprego do método proposto. Assim, após detalhada a estratégia de treinamento
e de teste, são observados os resultados do comportamento do desempenho tanto
ao longo da etapa de treinamento, quanto ao longo da etapa de teste. No treina-
mento é avaliado o comportamento da distorção média mínima e na etapa de teste
o codebook estimado é avaliado com relação aos níveis de ganho de beamforming e
de capacidade ergótica obtidos. O Capítulo 5 apresenta as conclusões e direciona a
trabalhos futuros.
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Capítulo 2

Revisão Bibliográfica

A definição dos ajustes dos vetores de beamforming é dependente da informação de
canal [8] e os modelos de canais estatísticos geralmente não conduzem a resultados
precisos nos modernos sistemas de comunicação [23]. Os sistemas MIMO mmWave,
por sua especificidade tanto com relação a atenuação quanto na quantidade de ele-
mentos de antenas, no entanto, requerem uma maior precisão a fim de se obter maior
conhecimento com relação ao comportamento do sistema a elevadas frequências [1].
Adicionalmente, a obtenção da informação de canal físico, por outro lado, é difícil de
ser obtida e quanto maior a precisão exigida, maior a complexidade computacional
para que sejam obtidas estas informações [23].

Nesse sentido, os trabalhos iniciais relacionados neste capítulo, ao utilizarem a
quantização vetorial no problema de modelagem do codebook, na ausência da infor-
mação de canal físico, baseavam-se nos canais estatísticos. No entanto, o avanço das
pesquisas na caracterização do canal físico [15, 17, 24] com maior precisão possibi-
litou um melhor conhecimento sobre o comportamento destes canais. Este conheci-
mento pode ser incorporado ao projeto de um codebook com o objetivo de possibili-
tar uma melhor performance relacionada aos ganhos de beamforming, dando origem
a codebooks orientados ao contexto do ambiente de operação do sistema MIMO
mmWave.

Com relação às técnicas de processamento de sinal MIMO aplicadas a sistemas
mmWave, a noção de capacidade teórica através das abordagens de Eigen Beam-
forming e Beamforming permitem uma melhor compreensão destes canais tanto em
baixos quanto em elevados níveis de SNR [25]. A capacidade obtida com a aborda-
gem de Beamforming corresponde à capacidade do sistema a baixos (ou baixíssimos)
níveis de SNR [26]. Nas seções finais são destacadas algumas decisões de projeto na
modelagem física que devem ser consideradas na implementação do sistema analó-
gico. Por fim, o algoritmo generalizado de Lloyd é apresentado como uma das opções
mais diretas para geração de um codebook a partir de um conjunto de amostras de
canal cuja distribuição é desconhecida a priori.

7



2.1 Trabalhos relacionados

Um dos trabalhos iniciais a utilizar o algoritmo de Lloyd para modelagem de um
codebook foi [27]. Considerando a existência de um canal limitado de realimentação
da informação do receptor para o transmissor, o trabalho mostra que mesmo uma
informação parcial de canal realimentada pode proporcionar consideráveis ganhos
quando utilizada pelo transmissor. A abordagem considera a quantização do espaço
de todas as possíveis matrizes de canal em regiões e especifica uma matriz de co-
variância associada a cada região. O algoritmo de Lloyd é utilizado para encontrar
o conjunto localmente ótimo de regiões quantizadas. Em particular, a partir de
uma região inicial, o algoritmo determina os ajustes de fase correspondentes que
maximizam o SNR.

O trabalho apresentado em [28] estende a abordagem descrita em [27], investi-
gando os limites de performance teórica do problema de quantização vetorial e a
performance operacional da taxa de distorção obtida pelo algoritmo generalizado
de Lloyd aplicado ao problema de modelagem do codebook de beamforming de taxa
finita em canais de atenuação IID (Independent and Identically Distributed) e canais
correlacionados, utilizando um número de antenas arbitrário.

O trabalho em [29] estabelece um limite superior de ganho efetivo do canal
para sistemas MIMO com restrições de hardware, propondo um algoritmo para
construção de um codebook a partir da matriz DFT, com ordem de diversidade
máxima (Nr×Nt) para canais de atenuação IID. Neste trabalho, diversos esquemas
de transmissão/recepção são analisados, onde o valor de fase é quantizado em vários
valores de bits.

Em [14], utilizando arquitetura de beamforming analógico, é proposto um fra-
mework baseado no algoritmo generalizado de Lloyd de característica geral, demons-
trando sua aplicação em diferentes números de codewords, diferentes formatos de
antenas (incluindo linear e planar). A abordagem propõe ainda otimizar diferentes
métricas tais como ganho de beamforming, taxa média de dados e bloqueio.

No projeto de um codebook para sistemas mmWave de beamforming híbrido
(analógico e digital), o trabalho em [30] reconhece que o desenvolvimento de uma
solução de forma fechada que minimiza uma dada distorção entre um codebook e os
vetores singulares dominantes do canal, é não trivial. Além do fato das restrições de
hardware, atribui-se essa não trivialidade à ausência de conhecimento da distribui-
ção das matrizes complexas de canal mmWave. A informação da distribuição das
matrizes de canal, especialmente, desenvolve um importante papel na construção
dos vetores de beamforming. Por exemplo, o conhecimento da distribuição uniforme
dos vetores singulares dominantes de canais MIMO como complexo gaussiano IID
leva a um projeto de codebook baseado no problema de empacotamento isotrópico
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de Grassmanian, retornando uma amostragem do espaço dos vetores de beamforming
quase uniforme.

Visando contornar a necessidade da informação de distribuição do canal MIMO
à priori, o trabalho desenvolvido em [30] implementa um algoritmo baseado em
Lloyd para estimação do codebook em RF, que não necessita da informação de
distribuição em forma fechada do canal, porém se baseia nos parâmetros estatísticos
do canal mmWave baseado em medições. O recente desenvolvimento nas pesquisas
em sistemas mmWave com as campanhas de medição e associação com o modelo de
canal do RT, no entanto, tem possibilitado maior conhecimento do comportamento
do sinal nestes sistemas, tornando mais realísticas as aproximações estatísticas em
ambientes específicos de propagação [1]. Isso sugere uma tendência de pesquisas de
projeto de um codebook baseado em informações de ambiente específico.

Dessa forma, o trabalho em [31] propõe a implementação de codebooks para
redes veiculares baseados no ambiente. Os codebooks adaptados ao ambiente podem
prover maiores ganhos de beamforming. Assim, é proposto um framework para
aprendizado on-line com seleção inicial do vetor de beamforming com padrão de
irradiação (ou beam) mais amplo e seu posterior refinamento. Anteriormente, em [11]
foi proposto um codebook hierárquico explorando técnicas de processamento em sub-
conjuntos de antenas e sua desativação (desligamento). A abordagem é baseada no
beamforming analógico.

Considerando as limitações de hardware de beamforming analógico, em [32] é
proposto um framework utilizando rede neural artificial para aprendizado de code-
books especialmente adaptados ao ambiente. Mais especificamente, utiliza o modelo
de aprendizado de Machine Learning para adaptar os padrões dos beams do code-
books baseado no ambiente subjacente e na distribuição dos usuários. Utilizando
dados do RT, os resultados das simulações destacam a capacidade da solução pro-
posta em reproduzir beams com múltiplos lóbulos que se adaptam a geometria do
ambiente no qual os usuários estão localizados. Os resultados obtidos com cenário
de simulação NLOS (non-Line-of-Sight) mostram que os codebooks obtidos podem
exceder a capacidade obtida com o codebook DFT de 64 beams, utilizando apenas
16 beams.

2.2 Capacidade em sistemas MIMO

As técnicas MIMO aplicadas a sistemas sem fio podem ser definidas como o uso
de múltiplas antenas no transmissor e receptor que combinadas ao processamento
de sinal visam melhorar o desempenho do sistema em termos de capacidade, co-
bertura e confiabilidade do enlace [8]. Em canais de atenuação sujeitos a múltiplos
caminhos (multipath), possuir múltiplas antenas tanto no transmissor quanto no re-
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ceptor, além do ganho de potência, provê uma dimensão espacial adicional para o
sistema de comunicação através de ganhos em “graus de liberdade” [26].

A análise da capacidade em sistemas MIMO permite identificar importante as-
pectos de atenuação do canal que possibilitam condições favoráveis de propagação.
Tais condições envolvem o conhecimento da informação de canal (Channel State In-
formation – CSI) tanto no transmissor quanto no receptor. O termo CSI se refere ao
conhecimento sobre o canal de comunicação que, de uma maneira ideal, equivale à
matriz complexa H. Na prática, a informação CSI é estimada baseada em medições
no lado receptor [2]. Dependendo do nível de performance exigido para um determi-
nado sistema MIMO (ex.: supressão de interferência), o transmissor, o receptor ou
mesmo ambos devem conhecer H ou possuir alguma informação de CSI. Conforme
ilustrado pelo diagrama de blocos da Figura 2.1, o sinal transmitido x é atenuado
pelo canal H e quando recebido soma-se ao ruído n.

Figura 2.1: Diagrama de blocos de um canal MIMO.

Quando o receptor possui conhecimento do CSI, denomina-se CSIR (CSI no
receptor). Analogamente, quando a informação CSI está disponível no transmissor,
denomina-se CSIT (CSI no transmissor). A análise da capacidade sob condições
de conhecimento do CSI leva ao conceito de Eigen Beamforming e Eigen Channels
e a importancia da caracterização do condicionamento da matriz complexa H no
desempenho do sistema [25].

2.2.1 Eigen Beamforming

Seja o sistema MIMO Nr ×Nt com Nr = Nt = N representado pela equação

y =
√
ρHx+ n, (2.1)

onde y ∈ CNr é o vetor do sinal recebido, H ∈ CNr×Nt corresponde à matriz de
canal normalizada, x ∈ CNt é o sinal transmitido, n ∈ CNr é o ruído e ρ é o SNR
no receptor. O produto √

ρH é equivalente ao canal efetivo.
Quando o sistema é expresso na forma da Equação 2.1, evidenciando √

ρ, são
consideradas as seguintes normalizações:
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E
{
|hk,l|2

}
= 1, (2.2)

∥H∥2F = NrNt, (2.3)

e
E
{
|nk|2

}
≜ σ2 = 1. (2.4)

hk,l denota a resposta do canal complexo entre o l -ésimo elemento de antena do
transmissor e o k -ésimo elemento de antena do receptor.

Com a informação do canal H presente tanto no transmissor quanto no receptor
(CSIT e CSIR), ambos podem adotar uma estratégia otimizada a fim de melhorar
o SNR em termos de correlação do sinal e de alocação de potência dos elementos de
antenas [8, 25, 26]. Seja a operação em decomposição em valores singulares de H,

H = UNr,rΣr,rV
H
r,Nt

. (2.5)

Nesta Equação 2.5, o operador (.)H representa o complexo conjugado transposto, Σ
contém os r valores singulares de H, tal que Σ = diag{σ1, σ2, ..., σr}. Em termos de
autovalores de HHH , σi =

√
λi [8].

Seja considerado, em dado instante, um vetor de símbolos s de tamanho r a ser
transmitido,

s = [s1, . . . , sr]
T . (2.6)

Uma vez que o transmissor possui conhecimento de H, o mesmo pode computar
VH

r,Nt
e assim realizar a seguinte operação de pré-codificação:

x = (VH
r,Nt

)Hs. (2.7)

Esta operação resulta em um vetor de transmissão x de dimensões Nt × 1 e pode
ser visualizada como uma operação que mapeia r ≤ Nt símbolos em Nt antenas
transmissoras. Retomando a Equação 2.1, omitindo-se os sub-índices, o vetor do
sinal de recepção y é dado por:

y =
√
ρHVs+ n (2.8)

De modo similar, uma vez que o receptor possui conhecimento de H, o mesmo
pode realizar a decomposição em valores singulares a fim de obter UNr,r, combinando
o sinal recebido y da seguinte forma:
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s̃ = UHy

=
√
ρUHHVs+UHn

=
√
ρUHUΣVHVs+UHn

=
√
ρΣs +UHn.

(2.9)

Uma vez que Σ corresponde a uma matriz diagonal, a Equação 2.9 pode ser escrita
como um conjunto de equações tal que

s̃i =
√

ρλisi + ñi i = 1, ..., r, (2.10)

onde, ñi ≜ [UHn]i.
O processo de pré-codificação e combinação é ilustrado através do diagrama

de blocos da Figura 2.2, como uma expansão do diagrama do sistema MIMO da
Figura 2.1.

Figura 2.2: Diagrama de blocos de um canal MIMO com pré-codificação e combi-
nação.

Através da Equação 2.10 pode-se depreender que se escolhendo os vetores de
pré-codificação apropriados no transmissor e de combinação no receptor, é possí-
vel decompor o canal MIMO em r canais SISO (single-input-single-output). Este
processo é denominado Eigen Beamforming e estes canais SISO são comumente
referenciados como Eigen Channels.

Cada Eigen Channel possui um ganho igual à raiz quadrada do autovalor asso-
ciado àquele canal. O modelo de normalização assumido na Equação 2.3, implica
em

r∑
i=1

λi = ∥H∥2F = NrNt, (2.11)

e o SNR para cada sub-canal, ρi, é dado por

ρi =
ρE{|si|2}

σ2
ñi

λi i = 1, ..., r. (2.12)

Assumindo
σ2
ñi

≜ E{|ñi|2} (2.13)
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e
σ2
ñi

= σ2, (2.14)

devido a normalização, σ2 = 1 .
Tem-se, portanto,

ρi = ρE{|si|2}λi. (2.15)

Fundamentada na expressão de capacidade do canal SISO

CSISO = log2(1 + ρ), (2.16)

a capacidade utilizando Eigen Beamforming é dada por

CEigen Beamforming =
r∑

i=1

log2(1 + ρi)

=
r∑

i=1

log2(1 + ρE{|si|2}λi).

(2.17)

Na Equação 2.17 nota-se que a capacidade de cada Eigen Channel depende do
valor de SNR, do autovalor correspondente ao Eigen Channel e da variância de cada
símbolo transmitido, sob controle do transmissor. Assim, em um sistema de potência
de transmissão limitada, a potência deve ser adequadamente alocada para cada um
dos r canais paralelos através dos símbolos transmitidos. Devido aos canais paralelos
serem diferentes quanto à sua qualidade, o algoritmo waterfilling pode ser utilizado
para alocação ótima de potência, aplicando maior energia aos Eigen Channels mais
promissores [25, 26].

2.2.2 Alocação de potência utilizando waterfilling

Seja Pi a potência associada com o i-ésimo símbolo,

Pi ≜ E{|si|2} i = 1, ..., r. (2.18)

A fim de encontrar a distribuição ótima do conjunto {Pi} sob restrição de que a
soma de potência possui um valor fixo tal que

r∑
i=1

Pi = 1, (2.19)

a alocação ótima de corresponde à solução de um problema de otimização utilizando
multiplicadores de Lagrange, cujo resultado corresponde ao algoritmo denominado
waterfilling, levando à seguinte alocação de potência:
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P opt
i =

(
µ− 1

ρλi

)+

, i = 1, ..., r (2.20)

onde a função (x)+ é definida como max(x, 0).
Utilizando a restrição da Equação 2.19, o cálculo de µ resulta na seguinte ex-

pressão:

µ =
1

r

[
1 +

1

ρ

r∑
i=1

1

λi

]
(2.21)

Os passos para definição iterativa dos valores ótimos de Pi que maximizam a
capacidade da abordagem de Eigen Beaforming, levando-se em conta as expressões
de P opt

i e µ, podem ser encontrados descritos no algoritmo em [25] e [26].
A alocação de potência ótima P opt

i pode, então, ser aplicada na Equação 2.17
para obtenção da capacidade ótima na abordagem de Eigen Beamforming, tal que

Copt
Eigen Beamforming =

r∑
i=1

log2(1 + ρP opt
i λi), (2.22)

Em regime de elevado SNR, quando ρ → ∞, o fator 1/(ρλi) → 0. Isso im-
plica que a potência ótima alocada entre os diversos r canais deve ser igualmente
distribuída P opt

i = 1/r. Nesse caso, quando

maxλ

minλ
≈ 1, (2.23)

a matriz de canal H é denominada bem-condicionada e possibilita uma maior capa-
cidade [26].

Por outro lado, a baixos níveis de SNR, quando ρ → 0, o fator 1/(ρλi) → ∞, su-
gerindo que os valores de P opt

i tendem a se tornar nulos, resultando no descarte dos
canais com os menores autovalores. Contudo, em virtude da restrição

∑r
i=1 P

opt
i = 1,

será necessário manter pelo menos um dos canais com alocação total de potência,
neste caso aquele com maior autovalor. Assim, para baixos níveis de SNR, o algo-
ritmo aloca toda a potência disponível no Engen Channel correspondente ao mais
alto autovalor [25], conduzindo dessa forma ao conceito de Beamforming.

2.2.3 Beamforming

O Beamforming de transmissão/recepção é um tipo especial de Eigen Beamfor-
ming no qual a informação é transmitida/recebida através de único Eigen Channel
– aquele correspondente ao maior autovalor, λ1 [25, 26]. Os vetores de beamforming
utilizados na pré-codificação f e na combinação w correspondentes ao máximo auto-
valor são aqueles equivalentes, respectivamente, ao primeiro vetor da matriz mais à
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direita e ao primeiro vetor da matriz mais à esquerda decorrentes da decomposição
em valores singulares (Equação 2.5), tal que

f = v1,Nt ,w = uH
Nr,1. (2.24)

Nesta abordagem, uma vez que somente o primeiro Eigen Channel pode ser
utilizado, s = [s, 0, ..., 0]T e somente um stream de dados pode ser transmi-
tido/recebido [26]. O ajuste complexo é tal que se alinha com a matriz do canal
complexo, potencializando o SNR [25]. Dado o nível de SNR, a capacidade do Be-
amforming considerando a restrição de potência

∑
i Pi = 1, onde P1 = 1, é dada

por
Cbeamforming = log2(1 + ρP1λ1) (2.25)

2.2.4 Comparação de desempenho da capacidade

Denomina-se capacidade ergótica como o valor esperado da capacidade obtida a
partir de um conjunto de realizações do canal sujeito a determinado SNR [8]. Para
Nr = Nt = N , assume-se o canal H de ranqueamento igual a N , permitindo o su-
porte de até N Eigen Channels. Nos gráficos da Figura 2.3, para cada valor de SNR,
a capacidade ergótica é calculada sobre 100 amostras de canal complexo gaussiano
com distribuição de Rayleigh. Nota-se que a baixos níveis de SNR as estratégias
de Eigen Beamforming e Beamforming tornam-se sobrepostas, corroborando com o
fato de que o algoritmo waterfilling aloca toda a potência disponível no canal com
o maior Eigen Channel. Sob elevados níveis de SNR, a abordagem de Eigen Beam-
forming se sobressai, ao potencializar o uso dos demais Eigen Channels alocando
maiores valores de potência aos mesmos.

Outro fator que influência no comportamento das curvas de capacidade teórica é a
característica de condicionamento do conjunto das matrizes de canal [25], conforme
definição na Equação 2.23. Canais bem-condicionados, como uma característica
mais relacionada com ambientes multi-caminho de espalhamento rico, tendem a ge-
rar Eigen Channels cujos autovalores são não-nulos e mais semelhantes entre si [25].
Isso possibilita, a elevados níveis de SNR, a utilização dos vários Eigen Channels
disponíveis simultaneamente. Por outro lado, canais cuja a natureza das matrizes
complexas é mal condicionada, resultam em uma elevada distribuição entre os au-
tovalores e poucos Eigen Channels são, de fato, disponibilizados. Estes canais são
desprovidos da existência de múltiplos caminhos, tendendo à visada direta (LOS
– Line of Sight). A predição da capacidade teórica aplicada em um conjunto de
100 amostras de canais gerados do RT disponibilizado no banco de dados em [22],
conforme apresentado na Figura 2.4, sugere a existência de um conjunto de ma-
trizes complexas com menor nível de condicionamento se comparada aos canais de
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Rayleigh.

(a) Nr = Nt = 4 (b) Nr = Nt = 8

(c) Nr = Nt = 16 (d) Nr = Nt = 32

(e) Nr = Nt = 64

Figura 2.3: Comparação da predição de capacidade para realizações de H com
distribuição de Rayleigh para diferentes valores de N .
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(a) Nr = Nt = 4 (b) Nr = Nt = 8

(c) Nr = Nt = 16 (d) Nr = Nt = 32

(e) Nr = Nt = 64

Figura 2.4: Comparação da predição de capacidade para realizações de H a partir
de dados do RT em [18] para diferentes valores de N .

2.3 Modelagem física dos canais MIMO

A utilização de múltiplas antenas combinada às técnicas de processamento de si-
nais que constituem a tecnologia MIMO mmWave, possui importantes diferenças
arquiteturais se comparada a tecnologia MIMO mais convencional empregada em
frequências inferiores a 6 GHz, por exemplo [3]. Estas diferenças influenciam desde o
formato do conjunto de elementos de antenas até a estrutura para o processamento
de sinal existente nos elementos de transmissor e receptor [3]. Além disso, a agre-
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gação de elevadas quantidades de elementos de antena no transmissor e receptor,
combinada às caraterísticas físicas de atenuação, reflexão e espalhamento do sinal
em ondas milimétricas potencializa a exploração do ganho em graus de liberdade
diante das caraterísticas de multi-caminho do canal físico.

2.3.1 Conjuntos de elementos de antenas

Fundamentalmente, o aumento nas dimensões de uma antena com um único ele-
mento levam a características mais diretivas do ganho. Outra maneira de aumentar
o ganho sem necessariamente aumentar o tamanho da mesma é a formação de um
conjunto de elementos de radiação em uma única configuração elétrica e geométrica.
Esta nova antena formada por múltiplos elementos de radiação é denominada “array
de antenas” [33].

O campo de radiação do array é determinado pela adição vetorial dos campos
irradiados pelos elementos individualmente. Isso assume que a corrente elétrica
em cada elemento é a mesma, como se o mesmo estivesse isolado (desconsiderando
a existência de efeitos de acoplamento [34]). Para que se provenham padrões de
radiação altamente diretivos é necessário que os campos dos elementos do array
interfiram construtivamente em uma determinada direção e destrutivamente nas
direções remanescentes. Em um array de antenas com elementos idênticos, existem
pelo menos cinco controles que podem ser utilizados para que se possa determinar
um padrão de radiação [33], são eles:

• Configuração geométrica (ex.: linear, retangular, circular);

• Espaçamento entre os elementos;

• Excitação de amplitude dos elementos individuais;

• Excitação de fase em cada elemento; e

• O padrão de radiação dos elementos individuais.

Com relação a padrões de projeto, em muitos casos o array de antenas é com-
posto por elementos idênticos e com espaçamento uniforme entre eles, o que torna
a implementação prática mais conveniente e menos complexa. Assim, são denomi-
nados os arrays de antenas linear (ULA – Uniform Linear Array), planar (UPA
– Uniforme Planar Array) e circular (UCA – Uniforme Circular Array). Os ar-
rays usados em sistemas mmWave tendem a ter mais elementos (de 32 a 256) se
comparado àqueles de baixas frequências (até 8 elementos), ocupando ainda pouco
espaço físico devido ao comprimento de onda reduzido [3]. Em sistemas mmWave,
o espaçamento entre os elementos de antenas é muito menor do que a distância de
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coerência do canal. Isso sugere que exista uma relação determinística entre o sinal
que chega em um elemento de antena e sua versão atrasada que chega no elemento
seguinte em função do ângulo de chegada [1]. A fim de simplificar a abordagem,
considera-se neste trabalho a análise utilizando antenas do tipo ULA (com elemen-
tos idênticos) e uniformemente espaçados dispostos em uma linha reta ao longo do
eixo-z ao no plano cartesiano. A separação entre elementos de antenas é dada por
∆λc, onde λc é o comprimento de onda da frequência portadora e ∆ corresponde à
distância normalizada entre elementos de radiação para a unidade do comprimento
de onda. A dimensão do array de antenas L é muito menor do que a distância d

entre transmissor e receptor, L ≪ d, bem como com relação aos elementos espalha-
dores. Uma vez que a d ≫ L, considera-se, arbitrariamente, que a frente de onda do
sinal propagado pelos elementos de antena a partir do transmissor pode ser visuali-
zado como um conjunto de raios paralelos sob determinado ângulos de partida com
relação à elevação θD (Angle of Departure – AoD). Da mesma forma, no receptor,
considera-se a frente de onda do sinal que chega no array de antenas sujeito a um
ângulo de chegada θA (Angle of Arrival – AoA).

2.3.2 Modelagem física de canais MIMO com Line-Of-Sigth

Seja o sistema MIMO no qual transmissor e receptor, separados por uma distância d,
equipados com uma ULA com Nt/r elementos e com espaçamento ∆t/r normalizado.
Entre transmissor e receptor não existem elementos espalhadores ou refletores. Por
simplicidade, considerando somente os ângulos de elevação, assume-se que o sinal
propaga-se em uma frente de onda planar, partindo das antenas transmissoras a
um ângulo θD e chegando nas antenas receptoras a um ângulo θA. Assim, o canal
H ∈ CNr×Nt pode ser caracterizado como de visada direta (Line-of-Sight – LOS)
e definido em função das assinaturas espaciais er(Ωr) e et(Ωt) [26], do receptor e
transmissor, respectivamente, de modo que

H = α
√

NrNt exp

(
−j2πd

λc

)
er(Ωr)et(Ωt)

∗, (2.26)

onde α corresponde à atenuação física do sinal em LOS e (∗) corresponde ao com-
plexo conjugado. No receptor, seja Ωr = cos θA, denominado cosseno direcional com
relação à antena receptora, a assinatura espacial er(Ωr) corresponde a um vetor
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unitário e é dada por

er(Ωr) =
1√
Nr



1

e−j2π∆rΩr

e−j2π2∆rΩr

...
e−j2π(Nr−1)∆rΩr


. (2.27)

A partir da equação 2.27, depreende-se que os sinais recebidos nos elementos
de antenas consecutivos diferem entre si com relação ao atraso de fase dado por
2π∆rΩr. Similarmente, realizando as devidas adequações, a mesma definição se
aplica à antena transmissora, sendo Ωt = cos θD. O atraso de fase entre elementos
consecutivos igual a 2π∆tΩt, de modo que

et(Ωt) =
1√
Nt



1

e−j2π∆tΩt

e−j2π2∆tΩt

...
e−j2π(Nt−1)∆tΩt


. (2.28)

Voltando-se para a matriz de canal H, observa-se que a mesma possui ranque-
amento unitário (r = 1) com um único valor singular não-nulo, λ1 = α

√
NrNt. A

capacidade do canal MIMO LOS em bits/s/Hz é dada por

CMIMO = log2

(
1 +

Pα2NrNt

N0

)
(2.29)

Apesar da existência de múltiplas antenas no transmissor e receptor, os sinais
transmitidos são todos projetados em um único espaço dimensional e somente um
grau de liberdade é provido. O fator NrNt corresponde ao ganho de potência do
canal. Assim, em ambientes com LOS o canal MIMO provém ganho de potência,
mas não provém ganho em graus de liberdade.

2.3.3 MIMO em ambiente de espalhamento rico

Na ausência de visada direta (NLOS), os ganhos em graus de liberdade aumentam
em ambientes com múltiplos espalhadores, tornando-se vantajoso explorá-los. Seja
o sistema MIMO conforme descrito na seção anterior, porém com a presença de um
elemento refletor entre o transmissor e o receptor que possibilita a existência de um
caminho refletido além daquele de visada direta, conforme ilustrado pela Figura 2.5.
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Figura 2.5: Sistema MIMO com um caminho de propagação direto e um caminho
refletido. Adaptado de [26].

O canal H é dado pelo princípio da superposição [26] referente à contribuição
de cada um dos i -ésimos caminhos, onde i ∈ {1, 2}. Cada caminho possui uma
atenuação αi (referente ao ganho do canal complexo), formando um ângulo θDi (Ωti =

cos θDi ) com as antenas transmissoras e um ângulo θAi (Ωri = cos θAi ) com as antenas
receptoras. Dessa forma,

H = α1er(Ωr1)et(Ωt1)
∗ + α2er(Ωr2)et(Ωt2)

∗, (2.30)

onde

αi = βi exp

(
−j2πd(i)

λc

)
, (2.31)

na qual, d(i) corresponde à distância entre a antena 1 de referência do transmissor e
a antena 1 de referência do receptor ao longo do caminho i.

Neste caso, uma vez que Ωt1 ̸= Ωt2 e Ωr1 ̸= Ωr2, a matriz H possui ranqueamento
2. Além disso, com o objetivo de que a matriz H seja bem condicionada, faz-se
necessário ainda que a separação angular |Ωt| dos caminhos do array de transmissão
seja da mesma ordem ou maior que 1/Lt e que a separação angular |Ωr| do array
receptor seja da mesma ordem ou maior do que 1/Lr, de modo que

Ωt = cos θD2 − cos θD1 , Lt = Nt∆t, (2.32)

e
Ωr = cos θA1 − cos θA1 , Lr = Nr∆r. (2.33)

Portanto, além do ranqueamento, a separação angular entre ambos os arrays de
transmissão e de recepção é crucial para que a matriz H seja bem condicionada e
possibilite ganhos em graus de liberdade para o canal. Conforme a separação angular
entre caminhos de propagação diminui, o condicionamento da matriz H piora [26].
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Visto que er e et são vetores unitários, mais especificamente, o condicionamento da
matriz H, definido na Equação 2.23, depende do ângulo ϕ ∈ [−π, π) existente entre
duas assinaturas espaciais, tal que

| cosϕ| = |er(Ωr1)
∗er(Ωr2)|. (2.34)

O mesmo se aplica nos vetores de transmissão, com

| cosϕ| = |et(Ωt1)
∗et(Ωt2)|. (2.35)

Em ambos os casos, quanto mais o valor de | cosϕ| se aproxima de 0, maior a se-
paração angular entre o par de vetores de assinaturas espaciais (melhor o condiciona-
mento de H), culminando em vetores ortogonais (ortonormais) quando | cosϕ| = 0.

2.3.4 Padrão de irradiação e resolução angular

Considerando o beamforming associado com a assinatura espacial do array de ante-
nas (tanto no transmissor quanto no receptor), o padrão de radiação Br em função
de um dado cosseno direcional Ω0 é expresso por

Br(Ω) = |e(Ω0)
∗e(Ω)|. (2.36)

O padrão de radiação possui lóbulo principal em Ω0 = cos θ0 e em qualquer
ângulo θ tal que cos θ = cos θ0. A Figura 2.6 ilustra o gráfico do padrão de irradiação
em função do ângulo de elevação θ ∈ [−π, π) para um array de antenas ULA com
∆ = 0.5 e N = 4.

Figura 2.6: Padrão de radiação do beamforming para um array de antenas ULA,
com ∆ = 0.5 e N = 4.

Aumentando-se a quantidade de elementos de antenas no array, o padrão de
radiação possibilita beams mais estreitos possibilitando ganhos com maior proje-
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ção, conforme ilustrado pela Figura 2.7. Isso possibilita uma maior resolvibilidade
angular na modelagem do canal físico MIMO [26].

(a) ULA, com ∆ = 0.5 e N = 8. (b) ULA, com ∆ = 0.5 e N = 16.

Figura 2.7: O aumento na quantidade de elementos do array possibilita beams mais
estreitos.

Além da quantidade de elementos de antenas, outro fator que impacta na re-
solvibilidade angular é a separação entre elementos de antenas de um array com
relação a ∆ = 0.5 (denominado, criticamente espaçado). Ao passo que a diminui-
ção do valor de separação ∆ ≤ 0.5 não possui nenhum impacto na resolvibilidade,
o seu aumento ∆ > 0.5 ocasiona o surgimento de lóbulos laterais na direção de
broadside [33] (Figura 2.8).

2.3.5 Representação de canais MIMO no domínio angular

Torna-se útil a representação do canal no domínio angular [26] como uma forma de
aproximar a representação do canal físico MIMO. A representação no domínio angu-
lar identifica os caminhos resolvíveis ao levar em consideração o espaçamento entre
elementos do array de antenas e o efeito de espalhadores. Assim, a representação
no domínio angular permite a visualização da diversidade do canal [26].

O sinal que chega sob determinado cosseno direcional Ωr no array de antenas de
recepção é distribuído ao longo da assinatura espacial er(Ωr). Seja Sr o conjunto de
vetores fixos que formam uma base ortonormal do sinal recebido no espaço CNr , de
modo que

Sr =

{
er (0) , er

(
1

Lr

)
, ..., er

(
Nr − 1

Lr

)}
. (2.37)

Aplicada ao array de antenas com elementos criticamente espaçados (∆r = 0.5), esta
base provém a representação dos sinais recebidos no domínio angular e possui um ou
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(a) L = 2, N = 2,∆ = 1 (b) L = 2, N = 4,∆ = 1/2

(c) L = 2, N = 6,∆ = 1/3 (d) L = 2, N = 32,∆ = 1/16

Figura 2.8: Dado L = 2 fixo, o aumento no número de elementos implica em redução
no distanciamento entre elementos do array. Com ∆ > 1/2 ocorre o surgimento de
lóbulos laterais.

mais pares de lóbulos principais em er(k/Lr), de largura 2/Lr e reduzidos lóbulos
laterais [26]. k equivale a k-ésima antena transmissora. Isso implica que o sinal
recebido ao longo de qualquer direção física irá ter quase toda a sua energia através
de um vetor particular er(k/Lr) e pouca energia o longo dos demais. Assim, a base
ortonormal provém uma decomposição simples mas bem aproximada da energia total
do sinal em multi-caminhos através de diferentes direções físicas sob a resolução de
1/Lr.

De maneira similar a representação de domínio angular se aplica ao sinal trans-
mitido através do cosseno direcional Ωt, de modo que

St =

{
et (0) , et

(
1

Lt

)
, ..., et

(
Nt − 1

Lt

)}
. (2.38)

Sejam Ut e Ur matrizes unitárias de dimensões Nt × Nt e Nr × Nr, respecti-
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vamente, cujas as colunas correspondem aos vetores de base St e Sr. As seguintes
transformações correspondem às mudanças de coordenadas do sinal transmitido e
recebido para o domínio angular:

xa = U∗
tx, (2.39)

e
ya = U∗

ty. (2.40)

Assim, retomando o sistema representado pela Equação 2.1, a representação
equivalente ao canal no domínio angular é dada por

ya = U∗
r H Utxa + U∗

rn

= Haxa + na,
(2.41)

onde
na = U∗

rn ∼ CN (0, N0INt), (2.42)

e a matriz de canal expressa em coordenadas angulares Ha é definida por

Ha = U∗
r H Ut. (2.43)

Fundamentalmente, a modelagem no domínio angular de canais de atenuação
MIMO é uma aproximação estatística de tal forma que os caminhos físicos sejam
particionados em bins angularmente resolvíveis e posteriormente agregados em ca-
minhos distintos. Assim, os caminhos físicos são identificáveis com ganhos físicos αi

independentes entre si. Quanto aos ângulos θDi (AoD) e θAi (AoA), estes podem ser
agrupados em dois grupos: bins de transmissão e bins de recepção [26].

Devido às características peculiares da propagação de sinais mmWave, somente
alguns caminhos são tipicamente detectados no receptor. O canal de propagação é
considerado esparso no domínio espacial e frequentemente o enlace é sustentado por
um único caminho que pode representar tanto um ambiente LOS ou mesmo NLOS,
indicando a presença de um caminho mais proeminente resultante do principal ele-
mento de reflexão [1, 30, 35]. A Figura 2.9 ilustra a representação de uma amostra
de canal do RT no domínio angular gerada a partir dos raios disponíveis no banco
de dados em [18]. A quantidade de bins não-nulos muito menor que a quantidade
de antenas caracteriza este canal como esparso [36] e de baixo ranqueamento, pois
existem poucos caminhos de propagação mais significativos.
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Figura 2.9: Amostra de canal MIMO 32x32 do RT no domínio angular gerada a
partir do modelo geométrico dos raios disponíveis em [18] a 60 GHz.

2.4 Beamforming analógico de resolução finita

As características dos sistemas digitais atreladas às grandes quantidades de elemen-
tos de antenas que podem ser suportadas em sistemas mmWave favorecem a decisão
de projeto de sistemas baseada em uma arquitetura analógica, onde todos os elemen-
tos de antena estão conectados por uma única cadeia de RF [3]. Apesar de viabilizar
a implementação sistemas MIMO com maior número de elementos, a abordagem de
beamforming analógico adiciona uma série de imperfeições [1].

No receptor, o sinal recebido na banda base é digitalizado utilizando um par de
conversores ADC por elemento de antena [10]. Com relação à tecnologia do ADC,
quanto maior a resolução do quantizador, maior o consumo de potência operacional
requerida [3, 10], favorecendo a decisão de projeto por conversores ADC de baixa
resolução [10, 12, 37]. No transmissor, com relação ao elemento amplificador de
potência, um sistema com array de antenas ativas tipicamente possui somente um
amplificador de potência (Power Amplifier) de tal forma que a potência não pode
ser gerenciada entre elementos de antena [1]. Essa restrição impõe um valor de
amplitude fixo por elemento de antena e sugere um caso mais realístico, onde se
considera maximizar o SNR sob restrição de valor de potência fixo por elemento de
antena, realizando o ajuste de fase independentemente por elemento [29, 38]. Adi-
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cionalmente, a restrição de resolução finita no beamforming analógico é devido ao
fato de os valores dos deslocadores de fase suportados na implementação do circuito
serem finitos [1]. Além disso, a potência consumida pelos deslocadores de fase de-
pende da resolução das fases quantizadas [3], assim como no ADC. Diferentemente
do beamforming digital, o beamforming analógico não altera a amplitude do sinal,
somente modifica a sua fase [1, 3]. O esquema de transmissão de beamforming no
qual o ajuste de amplitude é constante, modificando somente a fase também é de-
nominado Equal Gain Tramission (EGT) [29]. Assumindo um array de antenas de
beamforming analógico com N elementos, a definição de EGT permite representar
o vetor de beamforming de transmissão como

f =
1√
N

[
ejθ1 , . . . , ejθN

]T
, θl ∈ [0, 2π). (2.44)

No sistema MIMO, EGT possui requisitos de amplificadores menos sofisticados por
não necessitar modificar as amplitudes dos sinais transmitidos individualmente por
elemento de antena.

Considerando a existência de deslocadores de fase com resolução limitada a Bps

bits, são admitidos Nq = 2Bps diferentes ajustes de fase para cada um dos N ele-
mentos de antenas. Seja o vetor de beamforming f ∈ CN não quantizado, a versão
quantizada de f pode ser definida a partir dos elementos do vetor f̄,

f̄ =
[
1 e

j 2π
Nq . . . e

j(Nq−1) 2π
Nq

]T
, (2.45)

tal que o i -ésimo elemento de f̄ é selecionado baseado no critério de quadrado do
erro mínimo com relação ao l -ésimo elemento de f, conforme

i∗l = argmin
i∈{1,...,Nq}

∣∣∣∣f̄i − fl
|fl|

∣∣∣∣2 . (2.46)

A versão quantizada, portanto, constitui uma aproximação de f.

2.5 Abordagem baseada em realimentação

Outro aspecto da arquitetura analógica corresponde ao fato de o transmissor não
conhecer, a priori, a informação CSI para escolha mais adequada dos ajustes de fase
para transmissão. Enquanto o CSIR é obtido diretamente a partir da amostragem
do canal, a obtenção do CSIT é mais desafiante e pode ser realizada por realimen-
tação (feedback) [8, 39]. Assim, o receptor envia a informação do canal mensurado
para o transmissor via um enlace de realimentação dedicado, com largura de banda
limitada.

Seja o sistema com realimentação ilustrado pela Figura 2.10. O canal é medido
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no transceptor B (receptor) durante o enlace direto de transmissão e a informação
de canal é enviada ao transceptor A (transmissor) por um enlace reverso de rea-
limentação. A fim de se evitar erros, o intervalo de tempo entre a realização da
medição em B e o seu uso em A deve ser muito menor do que o tempo de coerência
do canal Tc [8].

Figura 2.10: Obtendo CSIT usando realimentação. Adaptado de [8].

Basicamente, a aquisição de CSIT na estratégia baseada em realimentação, o
transmissor envia sinais de referência que são conhecidos pelo receptor. Em geral
o canal de realimentação possui capacidade limitada a B bits, o que restringe a
quantidade de informação a ser realimentada a 2B. Dessa forma, após estimar
o canal direto, o receptor realimenta a informação quantizada para o transmissor
através do canal de realimentação.

A aquisição de CSIT por realimentação é referenciado como um método de laço
fechado, sendo mais comum em sistemas de divisão na frequência FDD (FDD –
Frequency Division Duplex ). Apesar de não estar sujeito à necessidade de calibração
transmissor-receptor, a realimentação impõe uma sobrecarga (overhead) no sistema
principalmente no caso de obtenção de CSI de alta resolução (ex: MU-MIMO) [8, 40].

Com relação à informação a ser quantizada, ao invés de quantizar a matriz
de canal, uma abordagem alternativa é permitir que o receptor estime o vetor de
beamforming diretamente e envie este vetor de volta para o transmissor. Assim,
restringindo o conjunto de vetores de beamforming a um codebook {f1, . . . , f2B}, o
receptor pode utilizar o seu conhecimento do canal (CSIR) para selecionar deste
conjunto o vetor que proporciona o maior ganho [2, 39].

2.6 Beam-sweeping

Em um sistema com realimentação que utiliza beamforming analógico tanto no trans-
missor quanto no receptor, os beams em ambos os lados devem ser encontrados de
modo que os pares de transmissão e recepção sejam identificados e mantidos [2].

Em uma das diversas abordagens existentes, um beam pode ser escolhido através
da transmissão de sinais de referência utilizando um conjunto de beams candida-
tos, estimando a qualidade do sinal recebido para cada beam de transmissão. Uma
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referência ao beam com a mais alta qualidade é então realimentada de volta para
que então o transmissor possa utiliza-lo em transmissões de dados subsequentes. Da
mesma forma, o receptor pode encontrar seu melhor beam de recepção estimando
a qualidade do sinal de referência recebido para cada um dos seus beams candida-
tos. Durante o procedimento de localização do beam de recepção, o transmissor
deve repetir a transmissão do sinal de referência no mesmo beam de transmissão
para que o receptor possa fazer uma comparação justa dos seus beams candidatos.
Este procedimento é denominado beam-sweeping e devem ser repetidos sempre que
necessário a fim de que a comunicação seja adaptada às condições do ambiente de
propagação [2].

Existe o interesse de minimizar a sobrecarga do sistema durante o processo de
beam-sweeping, reduzindo o espaço de busca no processo de seleção a partir dos
beams candidatos. Uma maneira de reduzir esta sobrecarga de computação do CSI
baseado em codebook é a realização o projeto a partir do conhecimento à priori sobre
a estrutura do canal [2], que permita um codebook de tamanho mínimo necessário.
Se o canal é correlacionado, por exemplo, entre os elementos de antenas, pode-se
modelar um codebook baseado nessa premissa de que os coeficientes do canal para
um elemento de antena está relacionado com os demais [41]. O codebook DFT é um
exemplo de codebook que considera a correlação do ajuste de fase entre os elementos
de antenas.

2.7 Codebook DFT

A definição de assinatura espacial et/t(Ωt/t), revisada nas equações 2.28 e 2.27, pos-
sui a mesma estrutura que os vetores da matriz da Transformada Discreta de Fourier
(DFT). Dado o cosseno direcional de transmissão, por exemplo, Ωt, o vetor de be-
amforming f pode ser obtido a partir do conjugado da respectiva assinatura espacial,
tal que f = e∗

t (Ωt). Dessa forma, um codebook projetado para uma antena ULA com
N elementos, pode ser construído por um conjunto de vetores DFT correspondente
ao beamforming em um número de direções hipotéticas ortogonais, resultando assim
no codebook DFT [2], conforme

fULA(l) =
1√
N

[
1 ej2π

l
QN . . . ej2π(N−1) l

QN

]T
, l = 0, 1, . . . , QN − 1. (2.47)

Na Equação 2.47, Q ∈ Z+, com Q ̸= 0, é denominado o fator de oversampling e
pode ser utilizado para se obter uma maior granularidade no domínio angular do
que aquela que pode ser obtida com um codebook DFT com somente N vetores
ortogonais [2].
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O padrão de irradiação do array ULA com N elementos utilizando um fator de
oversampling Q é ilustrado nas figuras 2.11 e 2.12. Para N variável e Q = 1(fixo),
a ortogonalidade dos vetores de beamforming permitem percorrer todo o espaço
angular com um dado grau de granularidade entre os beams, resultando em um
codebook de tamanho N (Figura 2.11). Por outro lado, a utilização de Q > 1

permite o aumento do nível de granularidade no domínio angular, ocasionando, no
entanto, um aumento do tamanho do codebook (L = QN) (Figura 2.12).

Assim, o fator de oversampling favorece o surgimento de beams mutualmente
ortogonais entre si, favorecendo uma maior precisão com relação ao espaço de busca.
No entanto, a criação de novos vetores de beamforming implica no aumento do
tamanho do codebook. Consequentemente, o emprego do fator de oversampling gera
maior sobrecarga decorrente do aumento no tempo de beam-sweeping necessário para
identificação da melhor codeword num sistema com realimentação, por exemplo.
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(a) N = 4, Q = 1 (b) N = 8, Q = 1

(c) N = 16, Q = 1 (d) N = 32, Q = 1

(e) N = 64, Q = 1

Figura 2.11: Codebook DFT, variando a quantidade de codewords N , com Q = 1.
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(a) N = 4, Q = 1 (b) N = 4, Q = 2

(c) N = 4, Q = 3 (d) N = 4, Q = 4

(e) N = 4, Q = 5

Figura 2.12: Codebook DFT, variando o fator de oversampling Q, fixando a quan-
tidade de elementos N = 4.

2.8 Quantização vetorial

Como visto anteriormente, a utilização de codebooks pré-definidos torna-se uma
opção viável em uma arquitetura MIMO de RF analógica, com hardware limitado.
Nesse sentido, o projeto de um codebook pode se tornar fator decisivo no desempe-
nho do sistema [42]. Enquanto o codebook DFT resulta em um beamforming com
lóbulo único e estreito que pode varrer inteiramente o espaço angular, em outra
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abordagem, o projeto de um codebook poderia considerar a correlação do conjunto
de canais com relação ao ambiente de propagação. Desse forma, parte-se do princí-
pio de que, em um dado ambiente de propagação, o codebook pode ser constituído
de codewords específicas, sem necessariamente precisar varrer todo o espaço angu-
lar [32]. A estratégia visa minimizar a sobrecarga de treinamento e melhorar o nível
de SNR. Com esse objetivo, o projeto de um codebook pode ser relacionado com
o problema de quantização vetorial [27, 42]. Assim, como uma estratégia de quan-
tização vetorial, o algoritmo generalizado de Lloyd [43, 44] pode ser utilizado para
estimar um codebook baseado na distribuição de um conjunto de amostras de canais
de treinamento.

2.8.1 Algoritmo generalizado de Lloyd

A quantização vetorial é uma extensão da quantização escalar e possui capacidade
de dividir um conjunto de amostras de dados de treinamento em regiões (ou sub-
conjuntos), agregando amostras similares à mesma região e amostras distintas em
regiões diferentes [21]. Aplicado ao projeto de codebook em sistemas MIMO, as
regiões representam o espaço das amostras de canal agrupadas conjuntamente em
função de uma codeword (vetor de beamforming) [27]. Para cada região, na trans-
missão, por exemplo, o transmissor seleciona a codeword que maximiza o SNR.
Considerando a limitação do canal de realimentação da informação com capacidade
de B bits, é possível representar todo o espaço do conjunto de amostras através de
um codebook restrito que induz L = 2B regiões. Um quantizador está associado a
uma partição do espaço de entrada em L regiões, onde Ai denota a vizinhança ou
região do agrupamento induzido pela codeword f̂i,

A1,A2, . . . ,AL. (2.48)

Seja um conjunto de vetores de beamforming F = {f1, . . . , fn}, com f ∈ CN , de-
corrente da decomposição de valores singulares de canais MIMO de uma sequência
de n amostras de canais complexos (H) de treinamento. Utilizando a quantização
vetorial, deseja-se quantizar este conjunto de vetores de beamforming para um con-
junto finito F̂ = {f̂1, . . . , f̂L}, com f̂ ∈ CN , contendo L codewords. Como critério
de agrupamento, considera-se a mínima distorção d(f, f̂) entre um dado vetor de
beamforming f de treinamento e uma codeword estimada f̂, tal que

f ∈ Ai ⇐⇒ d(f, f̂i) ≤ d(f, f̂j), ∀ i ̸= j. (2.49)

Mais especificamente, como critério de distorção considera-se a utilização do qua-
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drado do erro médio, conforme

d(f, f̂i) =
1

N

N∑
i=1

|f − f̂i|2. (2.50)

O objetivo do algoritmo é minimizar o valor esperado da distorção média,

J = E
{
min d(f, f̂)

}
. (2.51)

O projeto de um quantizador abrange, portanto, a identificação de um code-
book e uma regra de particionamento que minimize a distorção média. Assim, o
algoritmo generalizado de Lloyd [21, 43, 44], conforme descrição em pseudocódigo
do Algoritmo 1, repetidamente examina essas duas condições a fim de encontrar
o codebook e uma partição do espaço que miniminize a distorção do conjunto de
amostras. Devido a condição de centroide e a regra de vizinhança mais próxima, o
algoritmo converge com J monotonicamente decrescente.

Algoritmo 1: Algoritmo Generalizado de Lloyd
Entrada: Um codebook inicial F̂0 com L codewords, limiar de distorção

ϵ ≥ 0, um conjunto de n amostras de treinamento
{fj|j = 1, 2, . . . , n}

Saída: Um codebook final F̂m com L codewords e L regiões
{Ai|i = 1, 2, . . . , L}

início
m = 0 ;
d−1 = ∞ ;
repita

Dado F̂m = {f̂i|i = 1, 2, . . . , L}, encontrar as partições com distorção
mínima P(F̂m) = {Ai|i = 1, 2, . . . , L} da sequência de treinamento
{fj|j = 1, 2, . . . , n} de modo que fj ∈ Ai ⇐⇒ d(fj, f̂i) ≤ d(fj, f̂l),
para todo l;

Calcula a distorção média dm = 1
n

∑n
j=1minf̂∈F̂ d(fj, f̂);

if (dm−1 − dm)/dm ≤ ϵ then
Retorna F̂m e Ai e encerra;

else
Encontra F̂m+1 = {fi = E[Ai] | i = 1, ..., L} ;
m = m+ 1 ;

até Verdade;
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2.8.2 Inicialização do algoritmo de Lloyd

O algoritmo generalizado de Lloyd pertence ao conjunto de técnicas baseadas no
algoritmo K-means e é extremamente sensível à escolha do codebook inicial F̂0 [45],
que pode levar frequentemente a ótimos locais. A inicialização tradicional considera
a seleção de vetores iniciais aleatórios como codebook inicial – ou mesmo vetores ini-
ciais aleatoriamente selecionados a partir do conjunto de amostras de treinamento.
Existem, porém, técnicas mais elaboradas que sistematicamente procuram identifi-
car um conjunto de codewords iniciais que satisfaçam a condição de fuga de ótimos
e/ou acelerando a convergência [45] [46].

O algoritmo descrito em [45], por exemplo, propõe a seleção de codebooks iniciais
de alta qualidade utilizando o valor médio característico dos vetores de treinamento,

mf =
1

N

N∑
n=1

fn, (2.52)

e a variância característica,

varf =
1

N

N∑
n=1

fn −mf, (2.53)

para assim dividir o conjunto de treinamento em subgrupos, de modo que as co-
dewords inicias são então selecionadas de cada subgrupo.

Inicialmente, os vetores de treinamento são ordenados de acordo com o valor
de variância característica em ordem crescente. O conjunto de vetores ordenados é
dividido em três subgrupos onde é observada a distribuição de frequência das amos-
tras (considerando baixa, média e elevada variância). As codewords são selecionadas
destes subgrupos em número proporcional à quantidade de amostras agrupadas em
cada subgrupo. Aplicada ao problema de compressão de imagem, a abordagem
considera que as amostras de treinamento com mais elevada variância portam in-
formação mais importantes tais como as informações de aresta e textura. Se mais
codewords são atribuídas a vetores com variância mais elevada do que aqueles com
baixa variância, o codebook pode, além de manter informação importante, obter
um melhor desempenho [45]. A aplicabilidade com relação a seleção de um code-
book inicial a partir de um conjunto de vetores de beamforming, no entanto, requer
conhecimentos específicos da natureza do beam desses vetores para, assim, realizar
uma melhor seleção deste codebook inicial que possibilite uma menor distorção ou
mesmo redução do tempo de treinamento do algoritmo.
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Capítulo 3

Método Proposto

Neste trabalho, são estimados codebooks para suportar beamforming analógico em
bandas de frequência de ondas milimétricas de 60 GHz com aplicação em redes vei-
culares do tipo V2I. Os codebooks são estimados a partir de amostras de canal do
banco de dados de informações do mundo virtual criado no simulador RT, base-
ado no ambiente urbano do mundo real. Estas amostras são então utilizadas para
a obtenção de um conjunto de vetores de beamforming a partir dos seus vetores
singulares. Este conjunto de vetores é apresentado ao algoritmo de Lloyd para a
estimação de codebooks de tamanhos variados, visando obter níveis mínimos de dis-
torção. Considerando as limitações de implementação do beamforming analógico,
o codebook final é obtido a partir do ajuste de módulo constante e de limitação
de resolução de fase no codebook estimado. A abordagem remete a uma solução
que vincula o ambiente de propagação do mundo real e sua representação no mundo
virtual de forma realística, neste caso através da precisão do modelo de canal do RT.
Outras técnicas poderiam ser utilizadas para obtenção da matriz complexa aproxi-
mada do canal físico, tais como aquelas baseadas na Óptica Física [16] e em técnicas
numéricas como as de Diferenças Finitas no Domínio do Tempo [17]. A geração
de um codebook a partir dos canais confiáveis e precisos, sugere a possibilidade
de processamento da estimação do codebook na nuvem e sua posterior aplicação
(deployment) na estação-base, conforme ilustrado pela Figura 3.1.

Nas seções seguintes é apresentado o modelo de sistema considerado, discutindo-
se nesse caso o modelo de canal do RT e a aproximação usando o modelo do canal
geométrico. Além disso, é discutida a definição do problema e detalhada a metodo-
logia aplicada no projeto do codebook.

3.1 Modelo de sistema

Seja um sistema MIMO com Nr antenas receptoras e Nt antenas transmissoras,
com realimentação, utilizando vetores de beamforming de transmissão f ∈ CNt e de
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Figura 3.1: Deployment do codebook final estimado no mundo virtual do RT em
estação-base do mundo real. (a) Imagem de satétile Google Maps e (b) Modelo CAD
importado no simulador RT, adaptado de [47]. (c) Abordagem de beam-sweeping
orientada a dados, adaptado de [48].

recepção w ∈ CNr analógicos (com uma única cadeia de RF), conforme ilustrado pela
Figura 3.2. Assume-se um canal de realimentação de baixa largura de banda, com
capacidade de endereçar B bits, livre de erros e de atrasos. Este canal é utilizado
para transportar a informação quantizada de CSIT para o transmissor.

Considerando a transmissão na direção de downlink, o sinal recebido no receptor
pode ser definido por

s̃ =
√

PtotalwHHfs+ wHn. (3.1)

Nesta equação, admite-se um canal de atenuação narrowband onde s ∈ C cor-
responde ao símbolo transmitido com potência unitária e H ∈ CNr×Nt equivale à
matriz de canal complexo. Denomina-se wHHf como canal efetivo. Neste modelo
de sistema, a fim de se estimar um codebook de transmissão, considera-se que o
ganho de beamforming do canal,

G = |wHHf|2, (3.2)

é obtido assumindo que somente o receptor possui informação do canal disponí-
vel (CSIR). A mesma prerrogativa pode ser assumida no projeto do codebook de
recepção com relação ao transmissor (CSIT), de modo que codebooks de transmissão
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Figura 3.2: Diagrama de blocos de um sistema MIMO analógico com realimentação.
Adaptado de [29].

e recepção sejam estimados independentemente. No modelo de bloco estacionário
no qual a realização do canal permanece a mesma dentro de um tempo de coerência
Tc, baseado nas estatísticas do canal, considera-se que o mesmo atenua independen-
temente entre blocos. Por fim, n é o vetor de ruído circular complexo gaussiano com
potência N0, tal que E(nnH) = N0INr . Nesse modelo, os vetores f e w são selecio-
nados durante o processo de beam-sweeping em um codebook de transmissão F e e
outro de recepção W visando maximizar o ganho de beamforming (Equação 3.2).

3.2 Definição do problema

Os sistemas de comunicação mmWave utilizando beamforming analógico sofrem do
problema da limitação da amostragem do subespaço[49]. Isso pode ser a maior limi-
tação durante a estimativa do canal para ajuste de fase e realização do beamforming.
Nos sistemas MIMO convencionais, os vetores de beamforming são selecionadas como
uma função do canal estimado para maximizar alguma métrica de performance do
sistema [8]. Contudo, na prática, não é possível estimar todos os elementos da ma-
triz de canal H em sistemas MIMO mmWave com arquitetura analógica [3]. Sem o
conhecimento da informação de CSI completa e da estimativa da matriz de canal, o
problema é então convertido para um problema geral de amostragem do subespaço
para alinhamento mais adequado do beam. Assim, o transmissor e o receptor devem
colaborar entre si para determinar o melhor par de vetores beamforming durante
a etapa de alinhamento do beam, utilizando de sinais de referência e observando
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amostras do subespaço [49].
Maximizar o ganho efetivo do canal é um problema de otimização multidimensi-

onal [29]. Admitindo um modelo de sistema que prevê a modelagem do codebook de
transmissão independente do codebook de recepção (e vice-versa), pode-se restringir
o problema à modelagem somente do codebook de transmissão.

Considerando a limitação de hardware do beamforming analógico, utilizando o
esquema EGT que impõe a restrição de mesmo ganho para o ajuste dos elementos
de antenas, um vetor de beamforming de transmissão f qualquer é dado por

f =
1√
Nt

[
ejθ1 , . . . , ejθNt

]T | θn∈{1,...,Nt} ∈ [0, 2π). (3.3)

O termo 1/
√
Nt garante que o vetor seja unitário.

Supondo que Bps bits de quantização limitam a resolução de ajuste de fase, cada
vetor poderia requerer 2Bps×Nt valores. Contudo, o valor do primeiro ajuste de fase
pode ser fatorado separadamente de modo que θ1 = 0 [27, 29]. Portanto, se Bps bits
são utilizados para cada ajuste de fase, somente Bps × (Nt − 1) bits são necessários
para Nt − 1 antenas. Assim, a cardinalidade do conjunto factível de transmissão F
é tal que

|F| = 2Bps×(Nt−1). (3.4)

No entanto, com um canal de realimentação limitado a B bits, deve-se selecionar
um codebook F ∈ F de tamanho L = 2B equivalente à combinação(

2Bps×(Nt−1)

L

)
. (3.5)

Na presença de CSIR, o sistema pode obter o limite superior do ganho efetivo
de beamforming, tal que

|wHHf|2 ≤ ||w||22 ||Hf||22 = ||Hf||22. (3.6)

Um algoritmo de força bruta poderia realizar uma busca em todos os vetores do
conjunto factível de beamforming de transmissão F , cuja combinação maximiza o
ganho,

G = max
f∈F

||H f||22. (3.7)

Dessa forma, um vetor de beamforming cujo ajuste de fase θ é ótimo é dado por

θ ∈ argmax
ϑ∈[0,2π)Nt

||Hejϑ||2. (3.8)

Nota-se também que para um valor qualquer de fase φ,
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∥H (ejφf)∥22 = (ejφf)H HH H (ejφf)

= e−jφ ejφ fH HH H f

= ∥H f∥22,

(3.9)

indicando a não-unicidade do beamforming de modo que qualquer rotação de fase
resulta em um mesmo desempenho. Pode-se explorar a não-unicidade a fim de
reduzir o tamanho do conjunto maximal de codewords e assim a quantidade de
dados a ser enviada através do canal de realimentação [29, 36, 50].

3.3 Modelo de canal do Ray-Tracing

O ambiente sem fio mmWave é caracterizado predominantemente pela presença de
efeitos de reflexão e espalhamento, pouca contribuição de difração, além de elevada
atenuação no espaço livre [1]. Devido a estas características, torna-se difícil caracte-
rizar um modelo de canal para diferentes ambientes dinâmicos sem um modelo físico
preciso, principalmente em ambientes de redes urbanas veiculares cuja presença de
elementos espalhadores e refletores é frequente. Na estimativa do canal sem fio, o
grau de correlação do ganho entre elementos de antenas de transmissão e recepção
é uma função pouco tratável dos elementos de espalhamento no ambiente e espaça-
mento no transmissor e receptor [8, 20]. Nesse sentido, a combinação de técnicas
MIMO e a precisão crescente de modelos de canais físicos em sistemas mmWave
podem propiciar uma gama de novos conhecimentos [51].

Relacionando os aspectos de precisão e tratabilidade, em sistemas MIMO existem
basicamente duas abordagens principais para modelagem do canal [20]: (1) a mode-
lagem estatística e a modelagem (2) física. Enquanto a modelagem estatística é uma
abstração idealizada das características de propagação espacial e assume atenuação
independente entre diferentes pares de elementos transmissor-receptor, os modelos
paramétricos físicos são inspirados nas técnicas de processamento do conjunto de
antenas, explicitamente modelando as cópias do sinal em diferentes direções. A
abordagem estatística apresenta um menor nível de precisão para aplicações mais
sensíveis aos efeitos de elementos espalhadores existentes no ambiente. A modela-
gem física apresenta maior precisão ao levar em consideração o efeito dos elementos
espalhadores, porém, é pouco tratável computacionalmente e pouco flexível para
pesquisa pois naturalmente está atrelado ao ambiente específico. Do ponto de vista
das pesquisas em sistemas MIMO mmWave, é interessante uma integração entre
estas abordagens. A Tabela 3.1 a seguir resume estas caraterísticas.
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Modelo de canal Quanto à flexibilidade Quanto à precisão

Estatístico
Maior flexibilidade
para pesquisa

Menor precisão

Físico
Menor flexibilidade
para pesquisa

Maior precisão

Tabela 3.1: Comparativo entre modelos de canais estatístico e físico.

De fato, as propriedades físicas de sistemas mmWave requerem uma caracteriza-
ção refinada e mais precisa da informação de canal. Dentre outras técnicas, o RT
propicia a geração de canais com maior precisão do que os métodos estatísticos para
reprodução de canais sem fio. A principal limitação do RT, porém, é a pouca flexi-
bilidade já que um canal estimado para um dado ambiente não pode ser aplicado em
outro consideravelmente diferente (ambiente específico) [1]. O modelo de canal do
RT prediz com precisão de tempo e espaço as características multi-caminho do canal
e o impacto de elementos atenuadores, refletores, espalhadores e mesmo aqueles que
resultam em difração. Conforme ilustrado nas Figuras 3.3 e 3.4, a abordagem utiliza
a simulação computacional para modelar e discretizar a energia irradiada no espaço
e como ela interage com o modelo computacional do ambiente físico.

Figura 3.3: RT discretiza a energia de uma fonte transmissora e modela a interação
das ondas de propagação com o modelo computadorizado do ambiente físico. Adap-
tado de [52].

Existem diversas ferramentas baseadas no algoritmo de RT [51], dentre elas
destaca-se o software de RT Wireless InSite Remcom [53]. O software RT Wireless
InSite Remcom possibilita a obtenção da matriz de canal H completa diretamente do
simulador (fully simulated) ou, indiretamente, a partir das informações do conjunto
de raios aplicadas no modelo do canal geométrico. A abordagem de geração dos
raios torna a simulação mais simplificada, reduzindo o tempo de simulação. Nessa
abordagem, a cada raio (ou path) é associada a informação de ganho complexo (αl),
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Figura 3.4: Visão em 2-D da esfera de recepção. Adaptado de [52]

atraso (τl), AoA (θAl ) e AoD (θDl ). Em uma etapa de pós-processamento, as infor-
mações dos raios são então associadas ao modelo do canal geométrico, permitindo
testes com diferentes configurações de antenas [47]. Dados Lp raios, a equação define
o modelo do canal geométrico

H[n] =
√

NtNr

Lp−1∑
l=0

αlg(nT − τl)er(θ
A
l )e

∗
t (θ

D
l ) (3.10)

e a equação

H[n] =
√
NtNr

Lp−1∑
l=0

αler(θ
A
l )e

∗
t (θ

D
l ) (3.11)

apresenta a respectiva versão do canal em narrowband [20].
Apesar da complexidade da modelagem e dos cálculos computacionais das in-

terações entre raios e elementos espalhadores, o avanço das pesquisas em sistemas
mmWave possibilitou a disponibilização de bases de dados simulados de RT para pes-
quisa (ex.: [22] e [54], [19]), viabilizando a investigação de problemas relacionados
a camada Física (PHY) em mmWave.

3.4 Metodologia aplicada no projeto do codebook

A metodologia adotada no projeto de codebook em sistemas mmWave analógicos,
neste trabalho aplicada a redes V2I, consiste na utilização da técnica de quantização
vetorial a partir de canais complexos obtidos com informações de RT. As informações
de raio do RT disponíveis no banco de dados são então utilizadas para a geração
de amostras de canal MIMO, aproximadas pelo modelo do canal geométrico. Estas
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amostras são então apresentadas ao algoritmo generalizado de Lloyd para estimação
do codebook.

3.4.1 Dataset

Baseados na precisão do modelo de canal do RT, os dados de simulação da rede
urbana MmWave V2I utilizados tanto para o projeto de codebook quanto para sua
avaliação desempenho corresponde ao Raymobtime Dataset disponível em [22]. As-
sociando dados de simulação de tráfego e mobilidade (Simulator of Urban Mobility -
SUMO) e RT (Wireless Insite Remcom), o dataset simula uma rede urbana mmWave
60GHz V2I. No cenário de redes mmWave V2I, as estações-base estão posicionadas
em postes cuja altura é relativamente baixa, tais como postes de iluminação fixados
ao longo da via. Com a mobilidade dos veículos e a existência de outros veículos
diversos, pressupõe-se que a visada direta com o receptor (LOS) esteja sujeita a
bloqueio, assim como, a existência de vários objetos com capacidade de reflexão no
ambiente possibilitam co-existência de caminhos indiretos (NLOS), conforme cenário
ilustrado pela Figura 3.5.

Figura 3.5: Múltiplos caminhos em canal de redes V2I. Adaptado de [55].

Diante do modelo CAD do ambiente com as propriedades pré-definidas das su-
perfícies dos materiais, por simplicidade, as construções são modeladas em formatos
de cubos com concreto exterior, localizadas ao longo dos dois lados da via, que possui
pista dupla. Devido à superfície metálica possuir boas características de reflexão,
os veículos correspondem aos fatores móveis primários que podem afetar os canais
veiculares [55], dessa forma, caminhões e carros são modelados em formato de cubos
revestidos por metal no exterior. Em cada simulação, as antenas receptoras estão
alocadas no topo somente dos veículos menores (carros). O banco de dados descon-
sidera o impacto de elementos tais como pedestres e ciclistas. A Figura 3.6 ilustra
este cenário de simulação.
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Figura 3.6: Modelo CAD do ambiente urbano modelado no RT em redes mmWave
V2I. A RSU (Roadside Unit) corresponde ao transmissor localizado à beira da via
e os cubóides vermelhos correspondem aos elementos receptores. Adaptado de [22].

No banco de dados, cada dataset é composto por um conjunto de episódios, que
por sua vez corresponde a um conjunto de cenas. Na geração dos dados de RT, as
cenas possuem intervalo de amostragem configuráveis, a fim de captar o momento de
mobilidade. Os episódios, no entanto, além de possuir um maior intervalo, não pos-
suem uma relação direta entre si. Entre episódios naturalmente é possível capturar
maiores mudanças no ambiente de simulação, possibilitando maior diversidade [22].
Dentre os diversos conjunto de dados de RT disponíveis em [22], nos experimentos
aqui realizados, optou-se pela utilização do dataset denominado “S002”. Com opera-
ção a 60 GHz e considerando o espalhamento difuso, este dataset simula a existência
de uma estação-base fixa e 10 receptores fixos distribuídos ao longo do cenário 3D,
conforme ilustrado na Figura 3.7. Diferentemente do dataset “S006”, que também
utiliza espalhamento difuso e possui receptores fixos, o dataset “S002” apresenta um
maior número de episódios, possibilitando capturar uma estatística de mais longo
prazo do ambiente de propagação. Nestes datasets, apesar dos elementos transmis-
sor e receptores fixos, os demais elementos do ambiente de propagação, tais como
elementos de bloqueio e de reflexão, no entanto, são dinâmicos conforme o padrão
de tráfego e mobilidade adotado.

O dataset “S002” é organizado em 1800 episódios e cada episódio possui 1 cena. A
cena é uma discretização do ambiente de propagação e a relação entre o transmissor
e cada um dos receptores é estabelecida através do conjunto de raios entre o par
transmissor-receptor. Entre o par transmissor-receptor é disponibilizado o conjunto
dos Lp = 25 raios de maior potência e a partir das informações de raios do dataset é
possível obter um total de até 10 canais por cena, totalizando 18000 canais válidos.
Neste dataset todos os canais são NLOS.
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Figura 3.7: Cenário de simulação com uma estação-base (Tx) e 10 receptores (Rx)
com posicionamento fixo. As cores correspondem à altura das construções de até
101 metros (vermelho) [18].

3.4.2 Modelagem do codebook a partir do RT

A metodologia empregada, portanto, consiste na utilização das informações de raio
do RT disponibilizadas no dataset para obtenção da matriz complexa de canal atra-
vés do modelo de canal geométrico. Uma vez gerado esse conjunto de amostras de
canal complexo, são obtidos os vetores de beamforming a partir da decomposição
em valores singulares de cada amostra. Esse conjunto de vetores de beamforming
é então apresentado ao algoritmo generalizado de Lloyd para que seja estimado o
codebook.

Mais especificamente, as amostras de canal complexo são geradas considerando
a utilização de antenas ULA tanto no transmissor quanto no receptor com espaça-
mento normalizado entre elementos de 0.5. A configuração do conjunto de antenas
é combinada com as informações de cada um dos 25 raios entre transmissor e recep-
tor. Dentre as informações de raios disponibilizadas no dataset, para cada raio l são
extraídas: (1) a potência recebida βl, (2) a informação de defasagem do raio ϕl, (3)
o ângulo de elevação de partida (θDl ) e (4) o ângulo de elevação de chegada (θAl ). O
ganho complexo calculado é dado por αl =

√
βle

jϕl . Por conseguinte, a fim de se
estimar o canal complexo utilizando o modelo de canal geométrico narrowband estas
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informações são aplicadas na Equação 3.11. Em seguida, o canal complexo obtido é
normalizado.

A abordagem considera a modelagem dos codebooks de transmissão e recepção
separadamente. Assim, para estimação do codebook com vetores de beamforming
de transmissão, para cada amostra do canal complexo é obtido o vetor unitário da
matriz à direita da decomposição em valores singulares correspondente ao maior
autovalor. Esse conjunto de vetores de beamforming de transmissão é utilizado
como conjunto de treinamento para o algoritmo generalizado de Lloyd, para que
seja estimado um codebook de tamanho L. De modo análogo, para estimação do
codebook de recepção, para cada amostra de canal é obtido o vetor unitário mais à
esquerda da decomposição em valores singulares correspondente ao maior autovalor.

Uma vez estimados os codebooks de transmissão e de recepção, os mesmos são
adequados para considerar a limitação de hardware do beamforming analógico atra-
vés da imposição de mesmo ganho 1/

√
Nt/r e de resolução fase a Bps bits no ajuste

complexo. Especificamente no caso do beamforming de transmissão, o modelo de sis-
tema com canal de realimentação do receptor para o transmissor limitado a B bits,
limita o tamanho do codebook de transmissão L a 2B codewords. O fluxograma
da Figura 3.8 ilustra o processo de modelagem do codebook de transmissão, desta-
cando as fases de (1) pré-processamento, (2) estimação e adequação do codebook e
(3) deployment.

Figura 3.8: Fluxograma do processo de modelagem do codebook transmissão.
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Capítulo 4

Resultados e Discussões

Na ausência de um testbed que possibilite a replicação do modelo teórico que rela-
ciona os canais de propagação do mundo real e o codebook gerado a partir do RT,
o codebook final contendo os vetores de beamforming de transmissão com restrições
de hardware analógico é comparado ao sistema teoricamente ótimo e ao codebook
DFT. Para isso, o conjunto normalizado de canais complexos obtido é separado em
um conjunto de treinamento e outro de teste. O conjunto de amostras de canais
de treinamento é utilizado exclusivamente para obtenção do codebook estimado.
Em uma etapa seguinte, o conjunto de amostras de teste é utilizado para simular
o beam-sweeping no codebook final, comparando o desempenho com o codebook
DFT. Ainda na etapa de teste, é considerada a recepção ótima utilizando o primeiro
vetor singular à esquerda como vetor de beamforming de recepção. O desempenho
do treinamento é baseado na distorção média alcançada pelo algoritmo generalizado
de Lloyd, enquanto o desempenho dos testes é baseado no ganho de beamforming
e capacidade ergótica obtidos através do codebook final. As imprecisões de resolu-
ção de fase são implementadas através da limitação de bits durante a fase de testes
do codebook final estimado. A implementação em linguagem de programação e a
parametrização utilizada que permitam a reprodução dos experimentos podem ser
encontrados em [56].

4.1 Treinamento

Seja Nr = Nt = N , consideram-se as seguintes configurações de experimentos com

N = {4, 8, 16, 32, 64}. (4.1)

Durante o treinamento, para cada valor de N , é variada a quantidade de codewords
de modo que

L = {4, 8, 16, 32, 64, 128, 256, 512}. (4.2)
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Além dos métodos de inicialização aleatórios (com e sem a utilização das amostras de
treinamento), foi utilizada uma adaptação do método de inicialização proposto por
Ma, Xiaoxiao, et al. [45], revisitado na Subseção 2.8.2 e aqui denominado “xiaoxiao”.
Dessa forma, no algoritmo generalizado de Lloyd são utilizados os seguintes métodos
de inicialização:

{ xiaoxiao, aleatório(amostras), aleatório}. (4.3)

Realizando as devidas adaptações no algoritmo de seleção do codebook inicial
proposto em [45] desta vez para o problema de estimação de vetores de beamforming,
o conjunto de amostras de treinamento foi ordenado de acordo com a sua variância
característica. O conjunto de amostras ordenado foi separado em três grupos e
após análise da distribuição em frequência das amostras, foi arbitrado a cada sub-
grupo (de baixa, média e elevada variância) a seleção de codewords iniciais na razão
L/4 : L/4 : L/2. Como exemplo de aplicação, a Figura 4.1 apresenta a distribuição
das amostras de treinamento e a indicação do codebook inicial selecionado utilizando
esta metodologia adaptada. Na figura, N = 4 e L = 4. Por este método de
inicialização, 50% das amostras são selecionadas da região de elevada variância,
enquanto o restante é dividido igualmente entre as amostras de média (25%) e baixa
variância (25%). A mesma estratégia foi adotada para os demais experimentos com
diferentes valores de N e L.

Figura 4.1: Identificação do codebook inicial utilizando Ma, Xiaoxiao, et al. [45]
adaptado para o conjunto de vetores de treinamento, com N = 4 e L = 4
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4.1.1 Desempenho da distorção

Os gráficos da Figura 4.2, a seguir, apresentam o comportamento da distorção média
em dB ao longo das iterações do algoritmo para N = 4. Nota-se que a curva, logo nas
primeiras iterações converge rapidamente para um ótimo local cuja distorção média
é mínima. Analisando o comportamento da convergência nestes gráficos, observa-
se que a adoção de um critério de parada mais rígido que limite, por exemplo, o
processo de treinamento a 20 iterações poderia gerar codebooks com desempenho
muito similar reduzindo significativamente o consumo de processamento.

Figura 4.2: Desempenho da distorção durante o treinamento para N=4, variando o
tamanho do codebook (L) para valores de 4 a 512.

No gráfico da Figura 4.3 é possível identificar o nível mínimo de distorção al-
cançado ao final do processo iterativo. Revelando a sensibilidade de inicialização do
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algoritmo, conforme seleção do codebook inicial o algoritmo é conduzido a diferentes
níveis de distorção final. Além disso, coerentemente, a parametrização do algoritmo
com codebooks maiores (L crescente) tende a conduzi-lo para valores menores de
distorção.

Figura 4.3: Distorção final mínima obtida durante o treinamento para N=4, variando
o tamanho do codebook (L) para valores de 4 a 512.

Com relação aos demais experimentos, com N > 4, desempenho da distorção ao
longo das iterações é similar ao observado para N = 4, convergindo pouco significa-
tivamente após a iteração de número 20. No que se refere ao valor final de distorção
alcançado, para um mesmo valor de L, tem-se diferentes níveis finais de distorção
média dependendo do codebook inicial utilizado. Os gráficos da Figura 4.4 ilustram
esta diferença.

4.2 Teste

Durante a fase de testes do codebook estimado na etapa anterior, diante de cada
amostra de teste, na transmissão de beamforming, é realizado o beam-sweeping no
codebook disponibilizado selecionando a codeword estimada que proporciona o maior
ganho de beamforming. A variação em resolução de fase é implementada através da
limitação de bits na qual é avaliado o efeito na capacidade ergótica para um conjunto
de amostras de teste.

4.2.1 Desempenho do ganho de beamforming

Na Figura 4.5 é exibido o ganho de beamforming para um conjunto de 50 amostras
quaisquer de canal complexo H de teste. No gráfico da figura, o beamforming ideal
com EGT é obtido a partir da modificação do primeiro vetor da derivação em valores
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(a) N = 8 (b) N = 16

(c) N = 32 (d) N = 64

Figura 4.4: Desempenho da distorção durante o treinamento para N com valores de
8 a 64, variando o tamanho do codebook (L) de 4 a 512.

singulares de H. A modificação consiste em implementar o ajuste de beamforming
analógico com módulo constante, mantendo o ajuste de fase do vetor original, aqui
denominado EGT (Equal Gain Transmission) [29]. O beamforming ideal com EGT
representa o limite superior de ganho. O ganho de beamforming decorrente dos
vetores estimados com o valor médio e desvio padrão do ganho se dá em função dos
24 codebooks obtidos durante a etapa de treinamento, tal que

3 opções de inicialização × 8 valores de L = 24 codebooks estimados. (4.4)

Observa-se que o desempenho do ganho obtido com os codebooks estimados é pró-
ximo ao limite superior. Isso evidência elevado ganho relacionado ao primeiro auto-
valor do conjunto de canais, revelando um baixo nível de condicionamento do canal
complexo.
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Figura 4.5: Ganho de beamforming ideal EGT e ganho obtido a partir dos 24 dife-
rentes codebooks estimados com N=4.

Analisando o desempenho do codebook para um conjunto maior de realizações
de canal, o gráfico da Figura 4.6 exibe o ganho de beamforming médio em função do
tamanho do codebook para o experimento com N = 16. O gráfico considera somente
os codebooks com restrição EGT e estabelece um comparativo dos ganhos com
relação ao codebook DFT. No codebook DFT é implementado fator de oversampling
Q de modo que sejam obtidos codebooks DFT de tamanho L = 16 até o valor
máximo L = 512. O ganho indicado pelas curvas para cada valor de L corresponde
ao ganho médio para o mesmo conjunto de amostras de canal, no caso utilizando 1000
amostras selecionadas aleatoriamente do conjunto de teste. Assim, para um dado
valor de L, o mesmo conjunto de amostras de canal é apresentado para cada um dos
codebooks estimados e para o codebook DFT. As curvas mostram uma tendência
de saturação do ganho obtido com o aumento de L. Neste gráfico, por exemplo,
para L = 4 nota-se que o codebook estimado possui ganho médio de beamforming
menor do que o ganho médio alcançado pelo codebook DFT de tamanho 16. Para
L = 8, o ganho de beamforming médio do codebook estimado utilizando inicialização
xiaoxiao e aleatório (amostras) é superior superior ao codebook DFT de tamanho 16

e 32. Além disso, os codebooks estimados cujos tamanhos correspondem a L = 16

e L = 32 apresentam ganhos superiores ao codebook DFT de tamanho 32.
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Figura 4.6: Ganho médio de beamforming durante a etapa de testes com N=16,
variando o tamanho do codebook (L) para valores de 4 a 512 aplicados a 1000
amostras de canal.

A fim de tornar comparável o desempenho dos diferentes codebooks estimados,
utilizando as informações de ganho decorrente do mesmo processo realizado no grá-
fico anterior, a partir do mesmo conjunto das 1000 amostras de testes foi gerado
o gráfico da média com intervalo de confiança de 90% do ganho de beamforming.
Assim, o gráfico da Figura 4.7 ratifica que os codebooks estimados xiaoxiao e aleató-
rio (amostras) com L = 8, apresentam melhor desempenho do que o codebook DFT
de tamanho 16, confirmando a tendência sugerida pela informação de ganho médio
do gráfico da Figura 4.6. Além disso, os codebooks estimados com L = 16 apresen-
tam melhor desempenho que o os codebooks DFT de tamanho 16 e 32, alcançando
o mesmo desempenho que o codebook DFT de tamanho 64.
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Figura 4.7: Intervalo de confiança de 90% do ganho de beamforming durante a etapa
de testes utilizando para N=16, variando o tamanho do codebook (L) para valores
de 4 a 512 aplicados a 1000 amostras de canal.

Prosseguindo com a mesma análise para o experimento com N = 32, o gráfico
da Figura 4.8 permite observar que o desempenho do codebook estimado xiaoxiao
de tamanho L = 4 apresenta ser uma melhor escolha com relação ao ganho de
beamforming se comparado com os codebooks DFT cujos tamanhos correspondem a
32 e 64. No mesmo gráfico é possível inferir que os codebooks estimados de tamanho
8, 16, 32 e 64 apresentam melhor desempenho que os codebooks DFT de tamanho
32 e 64.
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Figura 4.8: Intervalo de confiança de 90% do ganho de beamforming durante a
etapa de testes utilizando para N=32, variando o tamanho do codebook (L) para
valores de 4 a 512 aplicados a 1000 amostras de canal.

Com relação ao experimento cujo N = 64, o gráfico da Figura 4.9 demonstra
que os codebooks estimados com inicialização aleatório e aleatório (amostras) de
tamanho L = 4 e L = 8 apresentam desempenho compatível com o codebook DFT
de tamanho 64. Neste mesmo gráfico, os codebooks xiaoxiao de tamanho L = 8

e todos os codebooks estimados de tamanho L = 16 e L = 32 apresentam melhor
desempenho que o codebook DFT de tamanho 64. Além disso, pode-se afirmar que a
utilização dos codebooks estimados de tamanho 64 possuem desempenho semelhante
aos codebooks DFT de tamanho 128.
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Figura 4.9: Intervalo de confiança de 90% do ganho de beamforming durante a etapa
de testes utilizando para N=64, variando o tamanho do codebook (L) para valores
de 4 a 512 aplicados a 1000 amostras de canal.

Em geral, destaca-se que o ganho de beamforming obtido com os codebooks
estimados apresentaram melhor desempenho se comparado ao codebooks DFT não
somente pelo fato de obterem maior ganho, mas também pelo fato de serem compos-
tos por uma menor quantidade de codewords. Como consequência, isso resulta em
uma menor sobrecarga no processo de treinamento durante etapa de beam-sweeping.

4.2.2 Impacto da resolução dos deslocadores de fase

O conjunto de gráficos da Figura 4.10 apresenta os níveis de ganho, em termos
de capacidade ergótica, decorrente do emprego da limitação de resolução de fase
ao codebook EGT estimado com inicialização xiaoxiao. Além disso a capacidade
obtida com o codebook estimado é comparado com o vetor de beamforming ideal,
decorrente da decomposição em valores singulares. Os gráficos demonstram, para um
conjunto de 1000 amostras de canal de testes, como a capacidade ergótica é afetada
utilizando de 1 a 4 bits de resolução de fase. Nestes gráficos, a codeword ideal
decorrente do primeiro vetor singular à direita com restrição de mesmo ganho nos
elementos (EGT), porém sem limitação de resolução de fase, resulta na capacidade
de limite superior.
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(a) N = 4, L = 4 (b) N = 8, L = 8

(c) N = 16, L = 16 (d) N = 32, L = 32

(e) N = 64, L = 64

Figura 4.10: Impacto da resolução de fase na capacidade ergótica para um conjunto
de 1000 amostras de canal de teste utilizando codebook inicial xiaoxiao, com L = N .

Comparado o codebook ideal sem restrição de fase com sua versão com restrição
de fase, o gráfico da Figura 4.10-(a) evidencia um impacto mínimo na capacidade
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mesmo com a adoção de 1-bit de resolução. No entanto, nos demais gráficos de (b)
a (d) da Figura 4.10, observa-se que a capacidade com diferentes resoluções tende a
se afastar do limite superior.

Assim, com N = 4, em média, a diferença de SNR para obtenção do mesmo nível
de capacidade entre o beamforming ideal com EGT e a sua versão com restrição de
4-bit é de 0.033 dB, aproximadamente. Comparado com as versões de 3-bit, 2-bit
e 1-bit esta diferença equivale a 0.052 dB, 0.057 dB e 0.057 dB, respectivamente.
Com relação ao codebook estimado com inicialização xiaoxiao, a diferença de SNR
entre a versão sem restrição de fase e com restrição de 4-bit, 3-bit, 2-bit e 1-bit
equivale a 0.23 dB, 0.009 dB, 0.009 dB e 0.009 dB, respectivamente. Já entre o
beamforming ideal com EGT e o estimado com EGT, sem restrições de resolução de
fase, a diferença média de SNR para obtenção do mesmo nível de capacidade é da
ordem de 0.048 dB. A Tabela 4.1, resume as diferenças de SNR para os experimentos
com os demais valores de N .

Comparação entre esquemas de
beamforming de transmissão

N=4 N=8 N=16 N=32 N=64

Ideal (EGT) × Ideal (EGT, 4-bit) 0.033 0.044 0.048 0.052 0.053
Ideal (EGT) × Ideal (EGT, 3-bit) 0.052 0.140 0.169 0.185 0.208
Ideal (EGT) × Ideal (EGT, 2-bit) 0.057 0.122 0.489 0.734 0.846
Ideal (EGT) × Ideal (EGT, 1-bit) 0.057 0.125 0.392 0.990 1.733
Ideal (EGT) × Xiaoxiao (EGT) 0.048 0.154 0.270 0.422 0.853
Xiaoxiao (EGT) × Xiaoxiao (EGT, 4-bit) 0.23 0.123 0.784 2.182 5.47
Xiaoxiao (EGT) × Xiaoxiao (EGT, 3-bit) 0.009 0.001 1.357 2.363 5.71
Xiaoxiao (EGT) × Xiaoxiao (EGT, 2-bit) 0.009 0.0004 0.477 4.188 5.60
Xiaoxiao (EGT) × Xiaoxiao (EGT, 1-bit) 0.009 0.0004 0.209 0.470 3.32

Tabela 4.1: Valor médio da diferença do valor SNR, em dB, para obtenção do mesmo
nível de capacidade entre estratégias de beamforming de transmissão com diferentes
resoluções do ajuste de fase.

Comparativamente, a diferença média de SNR para obtenção de mesma capa-
cidade entre o vetor de beamforming ideal com EGT e o codebook estimado com
EGT, porém sem restrição de fase, é crescente com o número de elementos atingindo
o valor máximo de 0.853, para N = 64.

Os testes realizados apontam uma piora no SNR com a implementação da limi-
tação da resolução de fase, tanto no vetor de beamforming ideal com EGT, quanto
nos vetores de beamforming do codebook estimado. No vetor de beamforming ideal
com EGT, em geral, quanto menor a quantidade de bits empregada na limitação de
resolução, pior o nível de SNR, resultando em menor capacidade. Por outro lado,
a implementação da limitação de resolução com a menor quantidade de bits (1-bit)
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nos vetores de beamforming do codebook estimado não necessariamente gerou uma
piora se comparado com resoluções maiores de bits (2, 3 e 4-bits). Destaca-se, no
entanto, que a implementação de resolução de fase mantém níveis de capacidade
inferiores à capacidade obtida com o codebook estimado com EGT sem limitação
de resolução.
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Capítulo 5

Conclusões e trabalhos futuros

Neste trabalho foi apresentada uma metodologia para modelagem de codebooks de
beamforming analógico em sistemas MIMO mmWave. A abordagem confia na preci-
são dos canais complexos MIMO gerados com RT com o objetivo de obter codebooks
específicos do ambiente de propagação, podendo ser estendida a outras técnicas de
estimação de canais semi-determinísticos. A abordagem apresentada considera a
limitação de hardware analógico na implementação do sistema e busca aproximar os
vetores de beamforming do “mundo real” a partir dos dados de simulação do ambi-
ente de propagação gerados do “mundo virtual”. A partir da análise dos resultados,
pode-se concluir que a utilização do algoritmo generalizado de Lloyd aplicado às
amostras de canais possibilitou a modelagem de bons codebooks. Maiores ganhos
de beamforming possibilitam, como consequência, a melhoria do SNR. No dataset
analisado, os codebooks estimados obtiveram maior ganho de beamforming que o
codebook DFT, utilizando uma quantidade menor de codewords.

Durante a etapa de treinamento, observa-se que o algoritmo de Lloyd converge
rapidamente para ótimos locais, em geral até a iteração de número 20. Portanto,
a adoção de critérios mais rigorosos de parada podem gerar boa aproximação a
mínimos locais de distorção e reduzir o custo de processamento. Além disso, os
diferentes métodos de inicialização utilizados conduzem a diferentes ótimos locais,
indicando que a sensibilidade de inicialização do algoritmo pode ser explorada a fim
de se obter um codebook final com menores valores de distorção.

A solução incorpora as limitações de hardware do beamforming analógico. Com
implementação da restrição de mesmo ganho (EGT), foi possível a modelagem de um
codebook com ajuste mais adequado ao ambiente de propagação do que o codebook
DFT analisado. Adicionalmente, o impacto na capacidade devido a utilização de
deslocadores de fase de baixa resolução é pouco perceptível no sistema MIMO com
menores quantidades de antenas (N = 4). Este impacto aumenta para sistema com
maiores quantidades elementos (até N = 64).

Como perspectiva de trabalhos futuros, a utilização da metodologia em diferentes
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datasets irá permitir analisar o desempenho do codebook estimado em ambientes de
propagação diversos. Além disso, a obtenção de canais a partir de diferentes modelos
de propagação semi-determinísticos tais como aqueles baseados na Óptica Física [16]
e em técnicas numéricas como as de Diferenças Finitas no Domínio do Tempo [17]
pode permitir a identificação de aspectos complementares do comportamento do
canal MIMO mmWave. Estes aspectos podem ser agregados à metodologia para
estimação de melhores codebooks. Em complemento, a investigação de métodos de
inicialização do algoritmo de Lloyd mais sofisticados têm potencial de agregar mai-
ores ganhos tanto com relação à qualidade do codebook final estimado (com maior
ganho de beamforming), quanto com relação à redução do tempo de convergência
para ótimos locais durante o processo de treinamento.
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