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Resumo

Introducao: Os sistemas de comunicagao modernos, como 5G e 6G, exigem alta confia-
bilidade e baixa laténcia, mas sao fortemente impactados pelo desvanecimento do canal,
gue compromete a qualidade do sinal em ambientes de multipercurso. Embora os mode-
los tradicionais, como Rayleigh, Rice e Nakagami-m, sejam amplamente utilizados, eles
apresentam limitagcdes por assumirem condi¢des especificas de propagacao e ndo conse-
guirem representar de forma precisa a diversidade de cenarios reais, especialmente em
frequéncias milimétricas. Para superar essas restricdes, foram propostos os modelos ge-
neralizados, como o n—u € 0 k—u, que oferecem maior flexibilidade ao abranger multiplos
componentes dominantes e espalhamento nao balanceado. Entretanto, a estimacao de
probabilidades de erro vinculadas a esses modelos é essencial para suas implementa-
cOes praticas. Objetivos: este trabalho apresenta a dedugédo de expressoes analiticas
aproximadas em forma fechada, para a Probabilidade Média de Erro de Simbolo (SEP) e
investiga seus desempenhos na modulacdo M-QAM em modelos de desvanecimento ge-
neralizados. Materiais e Métodos: as analises da adequacao das expressoes deduzidas
foram realizadas considerando-se faixas de frequéncia padronizadas de 26, 28, 39, 55,
60 e 65 GHz em ondas milimétricas. Essas analises foram baseadas em resultados de
modelagem de canais obtidos a partir de uma ampla campanha de medi¢cdes em ambiente
interno, sob condi¢gdes de visada direta (Line-of-Sight (LoS)) e ndo visada (non-Line-of-
Sight (nLoS)), bem como diferentes distancias entre antenas emissoras e receptoras (Tx
e Rx) com polarizagbes verticais e horizontais (VV e HV). Resultados: as expressées
foram validadas por meio de simulagbes realizadas no software MATLAB, demonstrando
forte aderéncia entre as curvas tedricas e as curvas simuladas. As andlises revelaram
gue cenarios com visada direta apresentam desempenho significativamente superior em
comparacao aos casos sem visada. Além disso, verificou-se que o aumento da frequéncia
nao implica necessariamente em piora de desempenho, e que ordens de modulagado mais
altas demandam elevados valores de relagdo £,/N, para alcangar baixas taxas de erro,
ressaltando a importancia da utilizacao de técnicas de codificagdo robustas. Os resultados
contribuem para a compreensao do potencial e dos desafios da modulagdo M-QAM em
cenarios realistas de comunicagdes 5G em ondas milimétricas.

Palavras-chave: comunicagdes sem fio; sistemas 5G; ondas milimétricas; modelos com
desvanecimento; modulacao QAM; probabilidade média de erro de simbolo.



Abstract

Introduction: Modern communication systems, such as 5G and 6G, require high reliability
and low latency, but are heavily affected by channel fading, which compromises signal qua-
lity in multipath environments. Although traditional models, such as Rayleigh, Rician, and
Nakagami-m, are widely used, they present limitations by assuming specific propagation
conditions and failing to accurately represent the diversity of real-world scenarios, espe-
cially at millimeter-wave frequencies. To overcome these limitations, generalized models
such as the n—u and x—u have been proposed, offering greater flexibility by accounting
for multiple dominant components and unbalanced scattering. However, the estimation of
error probabilities associated with these models is essential for their practical implemen-
tation. Objectives: This work presents the derivation of approximate closed-form analy-
tical expressions for the Average Symbol Error Probability (SEP) and investigates their
performance for M-QAM modulation under generalized fading models. Materials and
Methods: The adequacy of the derived expressions was analyzed considering standar-
dized millimeter-wave frequency bands of 26, 28, 39, 55, 60, and 65 GHz. These analyses
were based on channel modeling results obtained from an extensive measurement cam-
paign in indoor environments under both Line-of-Sight (LoS) and non-Line-of-Sight (nLoS)
conditions, as well as varying distances between transmitting and receiving antennas (Tx
and Rx) with vertical and horizontal polarizations (VV and HV). Results: The expressions
were validated through simulations performed using the MATLAB software, demonstrating
strong agreement between the theoretical curves and the simulated results. The analyses
revealed that line-of-sight scenarios exhibit significantly superior performance compared to
nLoS cases. Furthermore, it was observed that increasing the frequency does not neces-
sarily lead to worse performance, and that higher modulation orders require higher £,/N,
values to achieve low error rates, highlighting the importance of employing robust coding
techniques. The results contribute to a better understanding of the potential and challenges
of M-QAM modulation in realistic 5G millimeter-wave communication scenarios.

Keywords: Wireless communications; 5G systems; millimeter waves; fading models; QAM
modulation; average symbol error probability.
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CAPITULO 1

INTRODUCAO

O avanco das tecnologias de comunicagao mével tem sido impulsionado pela crescente
demanda por conexdes mais rapidas, confiaveis e de baixa laténcia, bem como pela neces-
sidade de suportar um numero cada vez maior de dispositivos conectados. A convergéncia
da inteligéncia artificial, computacéo de borda (edge computing) e Internet das Coisas (loT,
Internet of Things) acelera ainda mais essa evolugao (1). Redes 5G surgem como resposta
a esses desafios, oferecendo melhorias significativas em relagéo as geracoes anteriores
de redes moveis (1). Enquanto sistemas como 5G e Wi-Fi 6 ainda estdo em fase de imple-
mentacao, pesquisadores ja investigam os préximos sistemas sem fio que os substituirao,
como 6G e Wi-Fi 7.

A Modulagao por Amplitude em Quadratura (QAM, Quadrature Amplitude Modulation)
€ uma técnica central na comunica¢do sem fio moderna, permitindo a transmisséao efici-
ente de dados. Na QAM quadrada, simbolos em uma grade representam combinacdes
Unicas de amplitude e fase, possibilitando altas taxas de transmissdo em aplicagcbes como
banda larga e Wi-Fi (1). Variantes do esquema QAM, como a QAM cruzada, ajustam o es-
pacamento dos simbolos para maior eficiéncia, sendo especialmente Uteis em ambientes
desafiadores, sujeitos a interferéncia e desvanecimento, otimizando a eficiéncia espectral
e a taxa de transmissao

Sistemas de comunicacédo sem fio de alta eficiéncia espectral utilizam esquemas de
modulagao baseados em QAM. Entre suas variantes, destacam-se as constelagdes QAM
cruzada, nas quais os pontos de sinal sdo organizados em uma estrutura em forma de cruz
no plano em fase e quadratura. Esse tipo de constelacao permite acomodar determinados
tamanhos de constelagcao de maneira mais eficiente do que as constelagbes QAM quadra-
das convencionais, sendo particularmente util para modulagdes de ordem intermediaria,
como 32-QAM e 128-QAM, amplamente estudadas em sistemas de comunicacao digital
de alta taxa de transmisséao (2; 3). Devido a sua elevada eficiéncia espectral, modulagdes



baseadas em QAM e suas variantes continuam sendo fundamentais para sistemas sem fio
avangados, incluindo redes 5G e futuras redes 6G.

Em canais de radio sem fio, o sinal transmitido pode alcancar a antena receptora por
multiplos caminhos, sofrendo reflexao, difracdo ou dispersao devido a obstaculos, relevo,
edificios ou condi¢des atmosféricas. O sinal recebido pode ser com visada, LoS (Line-of-
Sight), ou sem visada, nLoS (non-Line-of-Sight). Os sinais de mdltiplos caminhos chegam
com diferentes atrasos e amplitudes, causando variagcoes de fase, fendmeno conhecido
como desvanecimento (fading). Esse efeito, juntamente com variacées no meio de propa-
gacao, como chuva ou neve, introduz flutuagbes aleatérias na amplitude e fase do sinal,
degradando o desempenho do sistema e aumentando a taxa de erros (4; 5).

Modelos tradicionais de desvanecimento, como Rayleigh (6), Rice (7), Nakagami-m (8),
Hoyt (9) e Weibull (10), sdo amplamente utilizados para representar condi¢goes especificas
de propagacado. Rayleigh é aplicado quando ndao ha LoS e é util em sistemas urbanos
ou internos, como 5G (11; 12). Rice modela canais com componente dominante de LoS,
enquanto Nakagami-m fornece melhor ajuste experimental sem pressupor LoS.

As redes 5G exploram bandas de frequéncia acima de 6 GHz na faixa de ondas mili-
métricas, permitindo maiores larguras de banda e maior capacidade de rede, sendo fre-
guentemente consideradas bandas como 28 GHz, 30 GHz e 60 GHz para sistemas de
comunicacao sem fio de alta densidade (13).Além disso, essas faixas de frequéncia tam-
bém sado consideradas promissoras para sistemas de comunicacao de proxima geracao,
como o 6G, devido a grande disponibilidade de espectro e ao potencial para suportar taxas
de transmissao extremamente elevadas (14).

Entretanto, em cendrios mais complexos, como comunica¢gées em bandas mmWave
(millimeter-wave) ou ambientes futuros 5G/6G, os modelos tradicionais podem ser insufici-
entes, pois 0 comportamento do canal pode apresentar caracteristicas bimodais ou desva-
necimento severo (15; 16). Modelos generalizados, como a—u (17), n—u (18) e k—u (18),
oferecem maior flexibilidade, capturando diferentes condigdes de propagacao, efeitos de
desvanecimento de curto prazo e clusters de espalhadores. Esses modelos tém aplica-
cao pratica em sensoriamento de espectro (19), redes V2V (Vehicle-to-Vehicle) (20), D2D
(Device-to-Device) (21), BAN (Body-Area-Network) (22), links ultrassénicos subaquéticos
(23), implantagdes 5G RF2 (radio-frequency-2) (24) e canais mmWave (15; 16; 25; 26).
Avaliac6es recentes confirmam a capacidade superior de modelos generalizados, como
a—1, em representar desvanecimento composto em comparagdo aos modelos classicos
(15; 16; 24; 27).

O uso de modelos generalizados € especialmente relevante para esquemas de mo-
dulagé@o de alta ordem, como QAM, que visam aumentar a eficiéncia espectral (28; 29).
Esquemas QAM cruzados apresentam menor flutuacdo de amplitude, aumentando a ro-
bustez em cenarios severos de desvanecimento (30; 31). Estudos recentes em sistemas
mmWave com diversidade multiantena e auxilio de fotonica reforcam a relevancia pratica



do esquema QAM (32).

Este trabalho explora os modelos generalizados de desvanecimento, n—u e x—u (18),
conhecidos pela capacidade de capturar ndo linearidades e correlagdes do meio de pro-
pagacao. Foram deduzidas expressdes analiticas aproximadas em forma fechada para a
probabilidade média de erro de simbolo (SEP) sobre a modulacao M-QAM cruzada para
0s canais n—u e k—u, validadas por simulagcées em MATLAB. As simulagdes abrangeram
faixas mmWave padronizadas RF2 para 5G de 26, 28, 39, 55, 60 e 65 GHz, sob condi¢des
LoS e nLoS, utilizando dados experimentais de campanhas de medicao de (24) e (15).

Contribui¢ées do trabalho:

» Desenvolvimento de expressdes analiticas aproximadas em forma fechada, livres de
integrais, para a SEP de QAM cruzada sobre canais n—u e k—pu, favorecendo uma
reducéo do esforgco computacional quando comparado com simulagdes numéricas.

* Modelagem matematica abordando expressdes analiticas simplificadas para calculo
de integrais para os modelos n—u e k—u, considerando multiplos componentes domi-
nantes e clusters de espalhadores, tipicos de canais mmWave.

+ Validacdo experimental via simulagdo no software MATLAB, contemplando cenarios
LoS/nLoS, frequéncias de 26 a 65 GHz e diferentes configura¢des de polarizagéo de
antenas.

» Estudo paramétrico sobre a influéncia dos paréametros 7, ~ € © no desempenho da
modulacao, fornecendo diretrizes praticas para sistemas robustos em ambientes de
desvanecimento generalizados.

O restante do trabalho esté organizado da seguinte forma: no capitulo 2 é apresentado
um resumo da fundamentacéao tedrica envolvendo o esquema QAM cruzado e os canais
de desvanecimento n—u e k—u. No capitulo 3 sdo explorados os objetivos do trabalho.
As deducgdes das expressdes analiticas em forma fechada para a SEP da QAM cruzada
sao apresentadas no capitulo 4. No capitulo 5 sdo analisados os dados experimentais
para validacdo das expressdes e discutimos o desempenho do esquema QAM cruzado
em ambientes mmWave via simulagdes no software MATLAB. Por fim, no capitulo 6 sdo
apresentados os artigos publicados e no capitulo 7 sdo apontadas as principais conclusdes
do estudo.



CAPITULO 2

FUNDAMENTACAO TEORICA

Este capitulo apresenta a fundamentacao tedrica da tese. A Secéo 2.1 trata dos siste-
mas de comunicacao e do canal vetorial AWGN; a Secao 2.2 discute a modulagao M-QAM
quadrada e cruzada; e a Se¢ao 2.3 aborda os canais de desvanecimento n—u € k—p.

2.1 Sistemas de Comunicacao

2.1.1 Canais de Comunicacao

Um canal de comunicagao pode ser geralmente definido como o caminho que conecta
uma fonte a um destino, permitindo a transmissao de informacdes entre eles (33). Em
sistemas de comunicagéo, a palavra canal e o termo canal de comunicagdo podem ser
usados de forma intercambiavel. Esses termos também sao usados em telecomunicagdes
para descrever uma porgao de frequéncia, tempo ou outro recurso do sistema usado para
canalizar as informacdes fisicamente.

Um canal pode ser definido de diferentes maneiras, dependendo de qual parte do sis-
tema ele se refere. A Figura 2.1 mostra um diagrama de blocos de um sistema de comu-
nicagao tipico e algumas definicdes para um canal. Essas definicbes podem ser melhor
compreendidas ap6s a fungédo de cada bloco ser descrita, como segue:

¢ A fonte de informacao gera o sinal analdgico ou digital que se pretende transmitir.

¢ A codificacao de fonte engloba a digitalizagao do sinal de informagéo, se for analdgico,
e a associacao do sinal digital a sequéncias de bits. A codificagdo de fonte é responsavel
por reduzir a redundancia inerente na informacao para que ela possa ser representada
com uma taxa de bits menor.



Figura 2.1: Um sistema de comunicacéo tipico e algumas definicdes para o canal.
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e O codificador de canal insere uma redundancia controlada no fluxo de dados para
que o receptor possa detectar e corrigir erros de bits.

e O bloco de mapeamento é responsavel por representar um grupo de bits em uma
sequéncia de valores normalmente associados a coordenadas de pontos em uma conste-
lac&o de sinais.

e O modulador é, em linhas gerais, 0 bloco responsavel por adaptar o sinal ao meio
fisico de comunicacdo. Em outras palavras, ele impde ao sinal certas caracteristicas que
serdo mais adequadas a transmissao por um dado canal fisico.

e O meio fisico, como 0 nome sugere, é a parte do sistema através da qual a informacao
fluird. Ele separa o transmissor do receptor e pode ser o ar, 0 vacuo, um par de fios de
cobre, um cabo coaxial, uma fibra 6ptica e assim por diante. As caracteristicas fisicas deste
meio governam a maioria das propriedades e necessidades do sistema de transmissao,
bem como os modelos matematicos de canais que sé&o construidos para permitir o design
e a avaliagdo do sistema. O meio fisico e seu modelo matematico/estatistico serdo o
principal topico abordado neste capitulo.

e O bloco de detecgéao é responsavel por extrair as chamadas variaveis de decisao (co-
ordenadas) do sinal recebido. Por enquanto, basta saber que essas variaveis de decisao
podem ser interpretadas como versdes “limpas” do sinal recebido, ou seja, podemos as-
sociar esses sinais a pontos em um determinado espaco, a partir das quais as decisdes
subsequentes sobre os bits de dados transmitidos seréo feitas.



e O bloco de decisdao e desmapeamento converte as variaveis de decisdo (coordena-
das de pontos) em bits estimados ou outros valores apropriados que serdao processados
pelo bloco decodificador de canal, para que alguns erros de bit possam ser detectados e
corrigidos.

¢ Os bits de saida do bloco de decisao e desmapeamento sao entdo processados pelo
decodificador de canal, onde podera ocorrer a correcao de eventuais erros de transmissao.
Nesta etapa ocorre o inverso da etapa de codificacdo de canal, ou seja, ha a eliminagéao
das redundancias controladas que foram introduzidas na etapa de codificacao de canal.

e Os bits da saida do bloco de decodificagdo de canal sao, entdo convertidos no de-
codificador de fonte nos bits originais da informacédo. Nesta etapa, se necessério, ha a
conversao dos blocos de bits de fonte em sinais analdégicos e entregues ao destino ou ao
coletor de informagoes.

O canal de propagacédo de ondas, como o nome indica, € o canal onde as formas
de onda transmitidas estao presentes. Ele pode representar o meio fisico e também pode
incluir alguns componentes do sistema, como antenas e outros transdutores e acopladores.

O canal vetorial € um modelo simplificado criado a partir de uma analise matematica
completa da interacao entre o modulador, o meio fisico, o0 demodulador, os transdutores e
outros processamentos de sinais realizados pelas partes correspondentes do transmissor
e do receptor. Em outras palavras, o canal vetorial € um modelo que representa todas
as funcdes realizadas entre 0 mapeamento e a decisdo, de modo que os blocos de bits
emitidos e blocos de bits recebidos possam ser associados a pontos de um espago vetorial.
O canal vetorial € um dos modelos de canal mais poderosos da perspectiva de acelerar
a simulacao de sistemas de comunicacdo. Se nao houver a associacao de blocos de bits
com pontos de um espaco vetorial, entdo o canal é dito ndo vetorial.

Um canal no qual bits de informacdo sdo transmitidos € chamado de canal discreto,
gue pode ser um canal codificado ou nao codificado a depender da existéncia das etapas
de codificacao e decodificacao de canal descritas acima. Para simular um canal discreto,
precisamos saber o modelo estatistico dos erros para refletir o comportamento do canal
fisico.

2.1.2 Modelo de canal AWGN

O canal mais simples e onipresente é o canal de ruido gaussiano aditivo branco
(AWGN). Seu modelo continuo é representado na Figura 2.2 onde s(t) é a forma de onda
do sinal transmitido e x(¢) é a forma de onda do sinal recebido.



Figura 2.2: Modelo de sistema de comunicagao considerando o AWGN e outro modelo de
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Vemos que w(t) é frequentemente chamado de ruido térmico, pois é gerado em siste-
mas de comunicacao pelo movimento aleatorio dos elétrons dentro de um condutor elétrico
devido a influéncia térmica.

Diz-se que o canal AWGN nao tem memoria, o que significa que sua influéncia em um
determinado simbolo transmitido € independente de sua influéncia em simbolos anteriores.

Como o ruido térmico esta sempre presente em qualquer sistema de comunicagao,
exceto se for possivel atingir a temperatura de 0 grau Kelvin (K), ou seja, zero absoluto, que
é equivalente a —273.15 graus Celsius (°C'). Um dado modelo de sistema de comunicagéo
deve considerar pelo menos a presenga do canal AWGN. No entanto, a maioria dos canais
fisicos reais causam outros efeitos no sinal além do ruido térmico. Como consequéncia,
esses efeitos devem ser adicionados ao efeito do canal AWGN, conforme ilustrado na
Figura 2.2 pelo bloco “outro modelo de canal” que normalmente introduzem um ganho
aleatdrio multiplicativo no sinal de transmissao.

O modelo tedrico para o ruido gaussiano branco w(t) afirma que ele tem uma
densidade espectral de poténcia (PSD) constante, ou seja,

Su(f) = 5 W/Hz (2.1)

onde Ny = kT, é o ruido PSD produzido pelo circuito receptor de comunica¢ao submetido
a temperatura de ruido equivalente 7., em Kelvin, sendo k = 1.38047 x 10727 joule/Kelvin
(J/K) a constante de Boltzmann.

Embora o ruido térmico seja gerado dentro do receptor, sem perda de generali-
dade, normalmente consideramos w(t) adicionado ao sinal na entrada de uma versao sem
ruido do receptor, como também ilustrado na Figura 2.2.



Canal AWGN vetorial

A versao continua do modelo de canal AWGN mostrado na Figura 2.2 tem uma corres-
pondéncia direta com o canal fisico real e, como tal, demanda o uso de formas de onda se
ele deve ser implementado em um computador para fins de simulagdo. Ao usar um modelo
confiavel, isso provavelmente produzira resultados confiaveis, as custas de um tempo de
simulacdo aumentado devido ao fato de que a geracao e o processamento das formas de
onda podem representar uma alta carga computacional.

Um estudo completo do canal AWGN vetorial demanda o uso da teoria do espacgo de
sinais. Por enquanto, basta saber que o modelo do canal AWGN vetorial substitui as formas
de onda s(t), w(t) e z(t) por seus vetores de tempo discreto equivalentes.

No modelo de canal continuo somente AWGN, nao consideramos o bloco “outro modelo
de canal”’ na Figura 2.2. Entao temos

z(t)=s(t)+w(t). (2.2)

O sinal s(t) € uma sequéncia de formas de onda escolhidas do conjunto {s;(¢)}, i =
1,2, ..., M, onde M é o numero de simbolos da técnica de transmissdo. Um simbolo é uma
forma de onda de duragédo 7' = T, log, (M) que representa k = log, (M) bits, cada um com
duragao T,. Entdo, por exemplo, em uma transmissao quaternaria temos M = 4, o que
significa que quando uma forma de onda do conjunto {s;(t), s2(t), s3(t), s4(t)} & enviada
através do canal, ela carrega ou representa 2 bits de dados.

Vamos definir as fungdes ortogonais e de energia unitaria {¢;(t)},j = 1,2, ..., N, sendo
N a dimensao do espacgo onde essas formas de onda sdo representadas. Essas fungdes
sao chamadas fung¢des ortonormais que satisfazem

T Lk=j
: dt = 2.3
/quk(tm(t)t {M%j 2.3)

A teoria do espaco de sinais afirma que cada uma das M formas de onda no conjunto
{s:(t)} pode ser escrita por uma combinagéo linear das N fungdes ortogonais {¢,(¢)}, de
acordo com

S; (t) = Z 3ij¢j (t) s (24)

7j=1
onde os coeficientes {s;;} podem ser interpretados como as coordenadas dos chamados
vetores de sinal {s;}. Esses coeficientes sdo dados por

T



Os vetores de sinal {s;} podem ser representados como pontos em um espago euclidi-
ano N-dimensional e essa representacao é chamada de espaco de sinais ou simplesmente
constelacéo de sinais.

Agora vamos aplicar (2.5) ao ruido w(t) e ao sinal recebido xz(t), formando os coefici-
entes do vetor ruido e do vetor sinal recebido, de acordo com

(2.6)

{w:ﬁw@@wﬁe
= [y @ (t) &, (t) dt.

Como veremos os valores de {w;} sdo de fato os componentes de ruido que corrom-
pem as variaveis de decisdo {z;} na saida do bloco de detecgao mostrado na Figura 2.1,
e que {s;;} sdo os valores que aparecem na saida do bloco de mapeamento. Uma con-
clusao importante que surge desse fato € que nao precisamos implementar explicitamente
todos os subsistemas e formas de onda entre a saida do bloco de mapeamento e a saida
do bloco de deteccdo mostrado na Figura 2.1. E suficiente gerar cada vetor de sinal s; de
acordo com os bits que devem ser transmitidos e, entdo, gerar o vetor w que representa o
ruido AWGN e somar ambos para obter as varidveis de decisdo do vetor x, ou seja,

A %1 Si1
x=s;+w,ondex=| z; [, Ww=| w; |,8i=|s5 |,i=12,... M (2.7)
| TN | | WN | | SiN |

O vetor w é formado por N variaveis aleatérias gaussianas independentes de média
zero, cada uma com variancia Ny /2. O modelo descrito por (2.7) € o chamado modelo de
canal vetorial AWGN.

2.1.3 Particao do Espaco Amostral e Lei das Probabilidades Totais

Consideremos um espago de probabilidade (€2, F, P), onde €2 representa o espago amos-
tral, 7 € uma o-algebra de eventos e P(-) é uma medida de probabilidade definida sobre
F.

Defini¢ao: (Particao do espaco amostral). Um conjunto de eventos { By, Ba, ..., B, },
com B; € F, € denominado uma particdo do espago amostral () se satisfaz simultanea-
mente as seguintes propriedades:

1. B;N B; = &, para todo i # j;
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3. P(B;) > 0, para todo i.

Nesse caso, os eventos B; sdo mutuamente exclusivos e exaustivos, constituindo uma
decomposicao do espaco amostral em subconjuntos disjuntos. Esse conceito é fundamen-
tal para a formulacdo da Lei das Probabilidades Totais (34).

Teorema: (Lei das Probabilidades Totais — caso discreto). Seja {B, Bs,..., B,}
uma particdo do espago amostral €2, tal que P(B;) > 0 para todo i. Entéo, para qualquer
evento A € F, vale

P(A) =) P(A|B;) P(B)) (2.8)
i=1
onde P(A|B;) representa a probabilidade condicional do evento A dado que o evento
B; ocorreu.

Lei das Probabilidades Totais — caso continuo.

Considere agora uma variavel aleatéria continua X definida sobre o espago de proba-
bilidade (2, F, P), com fungao densidade de probabilidade fx(x). Se a probabilidade de
um evento A depende do valor assumido por X, a Lei das Probabilidades Totais pode ser
expressa na forma continua como

P(A) = /00 PAIX =z) fx(x)dx (2.9)

onde P(A|X = x) representa a probabilidade condicional do evento A dado que a
variavel aleatéria assume o valor x, e fx(z) denota a densidade de probabilidade de X.
Essa expressao pode ser interpretada como uma média ponderada das probabilidades
condicionais em relagcao a densidade de probabilidade da variavel aleatéria considerada
(34).

Observacao sobre a decomposicao probabilistica das expressoes de erro
As expressdes apresentadas nas Equacgdes (2.44) e (2.58) sdo obtidas a partir da
decomposicado da probabilidade total de erro em termos de probabilidades condicionais
associadas a diferentes classes de pontos da constelagdo, tais como pontos interiores,
pontos de borda e pontos de canto, e suas respectivas regides de Voronoi. Do ponto de
vista da teoria da probabilidade, essa decomposi¢cdo pode ser formalmente interpretada
como uma aplicacao direta do conceito de particao do espaco amostral.

Considerando que os conjuntos de pontos interiores, de borda e de canto representam
subconjuntos distintos do conjunto total de simbolos da constelagédo, e que a uniao des-
ses subconjuntos corresponde exatamente ao conjunto completo de simbolos transmitidos,
tais subconjuntos constituem uma particdo do espaco amostral associado ao processo de
transmissao. Uma propriedade fundamental de uma particao € que seus elementos sejam
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mutuamente exclusivos, isto €, que um mesmo elemento do espag¢o amostral nao possa
pertencer simultaneamente a mais de um subconjunto. Essa condicdo € matematicamente
necessaria para evitar contagem multipla de probabilidades. Caso os subconjuntos nao
fossem disjuntos, a soma das probabilidades condicionais poderia incluir contribuigdes re-
petidas de um mesmo evento, resultando em uma superestimacédo da probabilidade total
de erro.

Sob essa condicao de exclusividade, a Lei das Probabilidades Totais para o caso dis-
creto estabelece que a probabilidade total de ocorréncia de erro pode ser obtida como a
soma das probabilidades condicionais de erro associadas a cada subconjunto, pondera-
das pelas respectivas probabilidades de ocorréncia dos simbolos pertencentes a esses
subconjuntos (34). Dessa forma, a decomposicao utilizada nas Equacoes (2.44) e (2.58)
pode constituir uma aplicacao direta desse resultado fundamental da teoria da probabili-
dade.

De maneira andloga, a expressao apresentada na Equacao (2.65), utilizada para o
célculo da probabilidade média de erro de simbolo (SEP) na presenca de desvanecimento,
pode ser interpretada como uma aplicagao da forma continua da Lei das Probabilidades
Totais. Nesse caso, a probabilidade de erro é condicionada ao valor instantaneo de uma
variavel aleatéria continua que representa o estado do canal, tipicamente associada a
relagdo sinal-ruido instantdnea ou ao ganho do canal. A probabilidade média de erro é
entao obtida pela integracéo da probabilidade condicional de erro ponderada pela fungao
densidade de probabilidade dessa variavel aleatoéria.

Matematicamente, esse procedimento corresponde a generalizagdo continua da Lei
das Probabilidades Totais, na qual a soma finita do caso discreto é substituida por uma
integral sobre todos os valores possiveis da variavel aleatéria. Como resultado, a expres-
sao obtida representa uma média estatistica das probabilidades condicionais em relacéo a
distribuicdo do canal, fornecendo uma formulacao probabilisticamente consistente para o
calculo de probabilidades médias de erro em sistemas de comunicagao sujeitos a variagoes
aleatérias do meio de propagacgao (34). Isso foi feito no desenvolvimento das expressdes
apresentadas nas Equagoes (2.44), (2.58) e (2.65).

2.2 Modulacoes M-QAM quadrada e cruzada

Esta secado apresenta a modulacao M-QAM, com foco nas variantes quadrada e cru-
zada, definindo suas estruturas, a energia média dos simbolos e a probabilidade de erro
de simbolo condicionada. A modulagdo QAM transmite informacao via amplitude e fase de
uma onda, representando os simbolos como M = 2° pontos no plano cartesiano, formando
a constelacdo de sinais que equivale ao alfabeto do esquema de modulagao.
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2.2.1 Modulacao M-QAM quadrada

A constelacdo M-QAM quadrada possui M = 2° pontos dispostos em um quadrado
de 2/2 x 2°/2 com b par (b > 4), representados no plano complexo por

s=xQ2u—1)+(2v—-1)1, (2.10)

com u,v € {1,..,2072/2} e i é a unidade imaginaria dos nimeros complexos. Cada
simbolo tem uma regido de decisdo (Voronoi), sendo classificados em trés tipos: pontos
interiores (4 vizinhos), pontos de borda (3 vizinhos) e pontos de canto (2 vizinhos).

Figura 2.3: 64-QAM e suas regides de decisao.

Ay
i ' i A ' i i '

- + | = . - - . v | + -
=& L] L] -l; L] L] L] + =
- + | = ® * - . . | + -
__-8 7T 2 I T +s_'_
= + . ® L . . - + =
- + L] * --: L] . * + -

64-QAM e suasregioes de decisao
* : Pontos com quatro vizinhos
== : Pontos com trés vizinhos

® : Pontos com dois vizinhos

Referéncia: Elaborado pelo autor.

Por exemplo, as coordenadas dos pontos na constelacao 64-QAM quadrada no plano
complexo, de acordo com a expressao (2.10), é fornecida na Tabela 2.1.
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Tabela 2.1: Coordenadas de ponto da 64-QAM quadrada.

17 | £3E£T0 | LT | £T7TE T2
+1£50 | £3£50 | £5E£50 | £7E£ 50
130 | £3£30 | £5E£3¢0 | £7E£ 3
+1+1e | £3E£10 | £5E£10 | £7E£1e

Referéncia: Elaborado pelo autor.

Na Figura 2.3, podemos ver os trés tipos de pontos em uma constelacdo 64-QAM
quadrada e suas respectivas regides de decisao.

Associando um simbolo s da constelacao M-QAM quadrada com sua coordenada com-
plexa, ou seja, s = us + v, definimos a energia do simbolo s como o quadrado de seu
médulo, ou seja, E, = |u, + vyi|” .

A energia dos simbolos, é definida como a distancia ao quadrado dos pontos da conste-
lacao a origem. De acordo com (35) para calcular a energia média da constelagao M-QAM,
procedemos da seguinte forma:

(a) Encontramos a energia dos pontos da constelagdo que se encontram no primeiro qua-
drante do plano complexo.

As coordenadas dos pontos da constelagcao no primeiro quadrante sio:

v M vV M
sij:(Qi—1,2j—1);1§i§T;lﬁjﬁT- (2.11)

A energia dos simbolos da constelacao do primeiro quadrante é:

2
Erq= lsyf = VM (12 NI (\/M - 1) ) . (2.12)
i,
Pela referéncia (41), temos que:
n 1

D Rk—1)P =143+ +(2n-1)= g (40 = 1) (2.13)

k=1
Entao,

— /M M

(b) Para encontrar a energia média dos pontos da constelacao M-QAM quadrada, multipli-
camos a energia dos pontos da constelagdo do primeiro quadrante por quatro e dividimos
pelo numero de pontos, ou seja:

ABq A (M -—-1) 2

By =~ 7 S -1) (2.15)
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Ainda ha o chamado fator de escala, definido por:

k= —— (2.16)

onde E), é a energia média do simbolo da constelagdo M-QAM, definida em (2.15), que
€ usada para redimensionar a constelagdo em termos de energia. Por exemplo, a energia
média e o fator de escala k para constelagbes M-QAM sao fornecidos na Tabela 2.2.

Tabela 2.2: Fator de escala para algumas constelagdes M-QAM.

Constelacao Bits b| Energia F,, | Fator k£
16-QAM quadrada 4 10 \/LTO
64-QAM quadrada 6 42 \/%

256-QAM quadrada | 8 170 ﬁ
1024-QAM quadrada| 10 682 \/6#@

Referéncia: Elaborado pelo autor.

Na constelacdo M-QAM, cada simbolo s, representado no plano complexo e escalo-
nado por um fator £ do modulador, da origem a um simbolo s, representado pelo numero
complexo:

5= k\/E,s. (2.17)

Quando transmitido por um canal, o simbolo 5 sofre interferéncia do ruido de canal
caracteristico w (que assumimos como aditivo). Esse ruido também pode ser modelado
usando coordenadas complexas. Em outras palavras, quando o simbolo 5 é recebido pelo
demodulador, ele sofreu interferéncia do ruido w e agora assume a forma s, dada por

|

=5S+w=

|

= kv Ess + w, (2.18)

onde:
s : € 0 simbolo transmitido;
w : € 0 ruido do canal;
E, : é a energia do simbolo s;
k : é o fator de escala de energia da constelagdo M-QAM.

Em qualquer constelagdo M-QAM quadrada, temos o numero N de pontos de cada
tipo como sendo:

Ncanto - 47 (219)

2
Ninterior = (V M — 2) ) (220)
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Nooraa = 4 (\/M _ 2) . (2.21)
No caso da constelagao 64-QAM, temos N unio = 4, Ninterior = 36 € Nporda = 24.

Ainda segundo (35), para calcular a SEP em uma modulacao M-QAM, determinamos a
probabilidade de que um simbolo seja decodificado incorretamente, considerando se ele é
um ponto interior, de canto ou de borda. Em seguida, multiplica-se o numero de simbolos
de cada tipo pela respectiva probabilidade de erro e somam-se os resultados. Por fim,
divide-se essa soma pelo numero total de simbolos, obtendo-se a SEP.

O ruido AWGN w tem fungao de distribuicao de probabilidade Gaussiana. Logo,

1 _(a=p)?
p(x):\/me 20 (2.22)

No
o

Tomando o simbolo 1 + 71 que se encontra no interior da constelacdo, sendo assim
vemos que o simbolo transmitido & (k;\/ o kv E ) nesse caso temos i = k\/E, e 0% =

Nf. Substituindo esses valores na equacgao (2.22) obtemos a funcao de distribuicao de

probabilidade condicional (PDF) de 5, ou seja:

com média . = 0 e variancia o? =

1 (G-kvEs)®

\/We_ No (2.23)
0

Como pode ser visto na Figura 2.3 acima, para o caso M = 64, o simbolo no interior

p(5 | interior) =

é decodificado corretamente (c) apenas se a parte real de s (Res) estiverentre 0 e 2 e a
parte imaginaria de 5 (Im5) estiver, também, entre 0 e 2. A probabilidade de demodulagéo

correta é, portanto,
1)< Y

(2.24)
A probabilidade da componente real estar entre 0 e 2 pode ser encontrada integrando

p(c | interior) = p (Re§ >0e

a funcéao de distribuicdo de probabilidade de duas partes:
(a) Encontre a probabilidade de que a componente real seja maior do que 2.
b) Encontre a probabilidade de que a componente real seja menor do que 0.

(c) Dado que a probabilidade total € sempre igual a 1, para calcular a probabilidade da
componente real entre 0 e 2, subtraia a soma de (a) e (b) de 1:

1) _ G=kVEs)© kJTs) d:
= S
vV 7TNO k\/i

(2.25)
_G-kvEs)? kJTs)Q :]

ds|.

\/ 7TNO
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Mas
1 /°° I G 1 /0 _GrvE)® ] E,
e No ds = e No ds = —erfc | ky/— (2.26)
VT No JorvE; VTNy J -0 2 No
Portanto,

p (Re§ >0e Res < 2ky/ E,

1) — 1 — erfe (k, /%) . (2.27)
1) — 1 — erfe (k, /%) . (2.28)

Substituindo as equacdes (2.27) e (2.28) em (2.24), obtemos:

2
p(c | interior) = [1 — erfc (/{:1 / E)] : (2.29)
No

A probabilidade do simbolo decodificado estar errado (e) é:

E | Es [ Es
p (e | interior) = 1— [1 — erfc (k; ﬁ) = 2erfc (k; Fo) —erfc (kr ﬁo) . (2.30)

0
Tomando um simbolo de canto, por exemplo, o simbolo 7 + ¢7 no caso M = 64, vemos
que o simbolo transmitido € (7I<:\/Es,7k\/Es). Nesse caso temos . = 7Tk\VE, e 0? =
%. Substituindo esses valores na equagao (2.22) obtemos a funcao de distribuicao de
probabilidade condicional (PDF) de 5, ou seja:

De forma analoga temos:

P <1m§ >0e Im3 < 2k\/E,

2

1 (G-7kVEs)?
— e No . (2.31)
VT iNg

Como pode ser visto na Figura 2.3, o simbolo no canto € decodificado corretamente

p(5 | canto) =

somente se a parte real de 5 for maior do que 6 e a parte imaginaria de 5 também for maior
do que 6, ou seja,

p(c|canto) =p(Res>6[7) xp(Ims>6]7). (2.32)

Para encontrar a probabilidade de que a componente real esteja de 6 a oo, pode-se
integrar a funcao de distribuicao de probabilidade do simbolo recebido, ou seja:

Re3 > 67 L [7 e Lo k,/ES 2.33
_> = N( fr— _ — e — . .
p( es>6 | ) \/W_NU/% Ese ) 5 5 erfe N, ( )
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De forma analoga, temos:

_ 1 E
P (Im§ >6 | 7) =1- §erfc <k\ / Fj}) . (2.34)

Substituindo as equagdes (2.33) e (2.34) em (2.32), encontramos:

1 E E 1 E
p(c | canto) = [1 — Eerfc (k FZ) = l—erfc (k\ / E) —i—zerch (/{:1 / Fo) . (2.35)

Assim, a probabilidade de que o simbolo decodificado esteja correto dado que 7 + 7 é

2

transmitido é:

E 1 E
p(c|canto) =1 —erfc | ky/ = | + ~erfc® [ ky/~— | . (2.36)
Ny 4

Agora, a probabilidade do simbolo decodificado estar errado é:

E, 1 ., E,
o _ B\ 1 [Es 2.37
p (e | canto) =1 — p(c | canto) = erfc (k: N0> 1 erfc (k’ No> (2.37)

Tomando o simbolo de borda 7+i1 no exemplo M =64, vemos que o simbolo transmitido
é (7kv/Es, kv/E;) , nesse caso temos p1 = Tkv/E e o? = Z2. Substituindo esses valores
na equacao (2.22) obtemos a fungao de distribuicao de probabilidade condicional (PDF) de

5, ou seja:
1 _ (5-ThVES)?

——c" o (2.38)
Vv 0

p(s | borda) =

Como pode ser visto na Figura 2.3 acima, o simbolo de borda é decodificado correta-
mente somente se a parte real de 5 for maior do que 6 e a parte imaginaria de 5 estiver
entre 0 e 2, ou seja,

p(c | borda) = p<Re§ > 6 | 7) X p(1m§ > 0e Im5 < 2k\/E, | 1). (2.39)

Mas como ja foi visto anteriormente, temos:
- 1 | Eg
p(Re§Z6|7>:1—§erfC<k: m),
| Es
1) =1- erfc (k E) .

p(1m§ >0e Ims < 2ky/ E,
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Entao,

1 B
p(c | borda) = [1 ~3 erfc (lﬂ / Fo)

E,
) [1 — erfc <k E)

(2.41)
| B 1 | E
=1- ;erfc (k Fo) + §erf02 <k ﬁo) )
Agora, a probabilidade do simbolo decodificado estar errado é:
3 E, 1 E,
p(e | borda) =1 — p(c | borda) = 2 erfc (k‘ M) ~ 3 erfc? (k Fo) (2.42)

Probabilidade de erro total de simbolo

Como a probabilidade de erro de simbolo foi obtida para cada um dos trés tipos de
pontos da constelagao, a probabilidade média de erro do conjunto é determinada pelo erro
médio, utilizando as referéncias das quantidades e das probabilidades calculadas.

(2.37) x (2.19) + (2.30) x (2.20) + (2.42) x (2.21)

P(e | M-QAM) = 7 (2.43)
1 E 2 1 E
=2(1—- —erfc|ky/— | — 1———i——)erfc2 R —h
( V M) ( NO) ( V M M NO
Fazendo v = f,—o = % que é a relagao sinal-ruido normalizada instantanea no

receptor, F, é a energia média do bit em joules, e N, é a densidade espectral de poténcia
de ruido no receptor, dada em [watts/Hz], podemos escrever:

P.(v)=2 (1 - \/LM) erfc (ky/y) — (1 — \/LM + %) erfc® (ky/7) - (2.44)

2.2.2 Modulacao //-QAM cruzada

Na constelagdo M-QAM cruzada onde M = 2°. b € N é sempre impar e maior ou
igual a 5, temos pontos distribuidos em forma de cruz. A cruz pode ser obtida de um
quadrado com lados contendo m = 3-2(*=3)/2 pontos, subtraindo quatro quadrados com
lados contendo [ = 2(*-%)/2 pontos. Esse arranjo de pontos nos permite ter as linhas
centrais n = 2(®-1/2 da cruz, cada uma com m pontos. Por exemplo, a Figura 2.4 ilustra
a constelagédo 128-QAM cruzada. Também é comum representar constelagdes M-QAM
cruzadas no plano de numeros complexos, colocando seu centro na origem e definindo as
coordenadas dos pontos da constelagdo usando numeros complexos dados por:

s=+1Q2u—1)+(2v—-1)1, (2.45)
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onde
w=1,...,3.2079/2
1,...,3-20-5)/2: gg ¢, £ 2(6-3)/2 (2.46)
v = 1’ . 72(b—3)/2; seu > 2(b_3)/2 )

e ¢ € a unidade imaginaria dos niumeros complexos. Por exemplo, as coordenadas dos pon-
tos na constelacado 128-QAM cruzada no plano complexo, de acordo com as expressdes
(2.45), séo fornecidas pela Tabela 2.3.

Figura 2.4: Constelacao M-QAM cruzada.

I= 2I:b—5:lf2

M-QAM cruzada ; B

Neste caso:

128-QAM cruzada " "
bz? i ] - # & L] & L] #
M=2"=128 TR R R R
m=3.20"%2=3 37=32_1 S I
= o2 o{7-1y2_ e e s e e e e s
I:2[_b—5j-.r1:2[:-—5.).-'1:2 e 8 8 5 & & & 8

[b—1k2 # * * . . ' [ * w . . »

n=2 pontos

[b—312

m=3.2 pontos

Referéncia: Elaborado pelo autor.

Tabela 2.3: Coordenadas de pontos da 128-QAM cruzada.

+£1+11¢ | £3 £ 110 | £5 £ 110 | £7 £ 114
£1+97 | £3£97 | £5£90 | £7TE£ R
+1E£7 | £23L£T0 | £5£70 | £7E£70 | 9L T | £11 £ T2
+1+5% | £3+50 | £5£50 | £7E£5¢ [ £9£ 50 | £11 £ 5
+1+37 | £3+3¢ | £5£30 | £7£3¢ |[£9 £ 30 | £11 £ 3¢
+1+1¢ | £3+1¢ | £5£ 10 | £7£ 10 [£9 £ 10 | £11 £ 1e

Referéncia: Elaborado pelo autor.

Da mesma forma, temos as regides de decisdo para a constelacao M-QAM cruzada.
Neste caso, também existem trés tipos de pontos classificados conforme a referéncia (11):
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e Pontos interiores (pontos com quatro vizinhos): esses pontos tém uma regido de decisao
quadrada.
e Pontos de borda ou de margem (pontos com trés vizinhos): sua regido de decisédo é
ilimitada e tem trés lados ortogonais.
e Pontos de canto (pontos com dois vizinhos): esses pontos tém regides de decisdo que
sao trapézios ou regides limitadas por trés lados nao necessariamente ortogonais.

Na Figura 2.5, podemos observar os trés tipos de pontos em uma constelagao 128-QAM
cruzada e suas respectivas regides de decisao.

Em uma constelacdo M-QAM cruzada, as igualdades (2.47), (2.48) e (2.49) mostram
0 numero de simbolos com quatro, trés e dois vizinhos respectivamente:

Nmtem'or =M —3V2M + 8 (247)
Niorda = 3V2M — 16 (2.48)
Ncomto =38 (249)

Figura 2.5: 128-QAM cruzada, tipos de pontos e regides de decisao.

1'5y

12
X |+ |+ |+ |+ |+ | +|x
+ . . 09 e (] . +
b 4 + . [ ] . . [ [} ] . + »
+ ] L] L] . . . L] L] . . 4
+ . . L] . o3 @ L] L] . . +
128-QAM Cruzada
; ; + . ] (] . . . (] . . . 4-
e : ponto interior X
+ : ponto de borda -’2+ . ~ 6 =J A2 - 3 SR D $ + 12 15
x : ponto de canto
-+ L] . [ [ o3| e (] [ L] L] +
+ . L] L] . . . L] . . . +
X + (] . . . . ] . L] + X
+ [ [ ] 5] e [ o +
X |+ |+ |+ |+ ]|+ | +]|x
-12

-15

Referéncia: Elaborado pelo autor.
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Novamente, associando um simbolo s da constelacao M -QAM cruzada com sua coor-
denada complexa, ou seja, s = u,+vst, onde ¢ € a unidade imaginaria, definimos a energia
do simbolo s como o quadrado de seu médulo, ou seja, Es = |us + vsi\2 .

Para calcular a energia média dos simbolos da constelacdo M-QAM cruzada, proce-
demos da seguinte forma, Figura 2.4:

(a) Encontre a soma das energias dos pontos do primeiro quadrante que estdo na
diagonal principal de um quadrado maior com lados contendo m = 3.2(*~3)/2 pontos.

3 M 3 M

vz vz M(QM

Ei= )Y |(2a—1)+i(2a—1)f = Z(Qa—n?:% - ?—1). (2.50)

a=1 a=1

(b) Cada abscissa ao quadrado e cada ordenada ao quadrado dos pontos da conste-
lacdo quadrada maior, com lados contendo m = 3.2(*=3)/2 pontos, é usada 3, /% vezes.
Logo, a energia total dos pontos da constelacdo quadrada mencionada acima é:

1 /M (9M M 3M [(9M

Er=—-{\/—— -1 —=——-1). 2.51

T2V 2 ( 8 ) Ny = ( 8 > (2.51)

(c) Retirando do quadrado maior com lados contendo m = 3.2(*-3)/2 pontos, quatro

quadrados menores com lados contendo [ = 2(*-5)/2 pontos, obtemos os pontos da cons-

telacdo M-QAM cruzada. Vamos determinar a energia da diagonal principal dos pontos no
primeiro quadrante destes quadrados menores retirados, ou seja:

3 /M

Er= Y  |((Qa=1)+i(2a—1)P =2 % <$> : (2.52)

1 /M
a=3 > +1

(d) Cada abscissa ao quadrado e cada ordenada ao quadrado dos pontos das quatro
constelagbes quadradas menores que deverao ser retiradas repetem 4 /% vezes, temos:

M [19M —8\ [M 19M — 8
Ey=2/———) /= =M(—2). 2.
3 2 ( 96 ) 2 ( 96 ) (2.53)

A energia média dos pontos da constelagao M-QAM cruzada é obtida fazendo a dife-
renca entre os itens (b) e (d) e dividindo pelo nimero total de simbolos M, ou seja:

_ Er— By 31M —32

Ey = = 2.54
M M 48 (2.54)
Portanto a energia média £, da constelagdo M-QAM cruzada é :
31M — 32
Ey= """ 2.

que esta de acordo com a referéncia (36).
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Mais uma vez, existe ainda o chamado fator de escala, definido por

1
VEu
onde E),; € a energia média de simbolo da constelagao M-QAM cruzada, definida em
(2.55), que é usada para redimensionar a constelagdo em termos de energia. Por exemplo,

a energia média e o fator de escala k para constelagdes M-QAM cruzadas sao fornecidos
na Tabela 2.4.

k:

(2.56)

Tabela 2.4: Fator de escala para algumas constelagbes M-QAM cruzadas.

Constelacao |Bits (b) | Energia Fy | Fator £
1
32 Cross-QAM 5 20 T
1
128 Cross-QAM 7 82 T
1
512 Cross-QAM 9 330 Ve
1
2048 Cross-QAM | 11 1322 T

Referéncia: Elaborado pelo autor.

A transmissao de um simbolo s de uma constelacdo QAM cruzada segue 0 mesmo
padrao de uma transmissao de simbolo de uma constelagdo QAM quadrada, conforme a
equagao 2.18.

A classificagdo dos pontos na constelagdo QAM cruzada e a forma de suas regides de
decisdo sao fundamentais para modelar as probabilidades de erro de simbolo, pois cada
tipo de ponto possui uma probabilidade distinta. Contudo, o calculo dessas probabilidades
€ complexo devido as regides trapezoidais variaveis de parte dos pontos de borda, que
dependem do numero de pontos da constelagdo. Assim, adotam-se as regides de decisao
da M-QAM quadrada, permitindo intersecdes entre elas. Essas intersecgdes ndo causam
problemas, pois ocorrem em regides de baixa probabilidade de erro e, ao considera-las, a
probabilidade de erro de simbolo é ligeiramente aumentada, nao reduzida. Portanto, para
célculos de probabilidade de erro de simbolo na constelacéo, consideraremos as regides
e intersecdes conforme ilustrado na Figura 2.6, adotando a convencao de numeracgéo de
vizinhos dadas pelas igualdades (2.47), (2.48) e (2.49).

Probabilidade de erro total de simbolo

Como mencionamos anteriormente, de acordo com a referéncia (35), para calcular
a probabilidade de erro de simbolo na constelagdo cruzada, adotamos a convencgao de
numeragao de vizinhos usada na constelagdo quadrada e seguimos 0 mesmo raciocinio
feito anteriormente. As probabilidades de erro de simbolo nas intersecgbes sdo muito
baixas. Como ja calculamos a probabilidade de erro de simbolo individual para cada um
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Figura 2.6: 128-QAM cruzada, tipos de pontos e regides de decisao.

75 ¥
Regibes de interseccies de
pontos ‘X' . — 12
X l+|*|*|+|+]|+|X
Regites de interseccoes de B walll | 150 AR U
pontos ‘x'e '+° X |4+ | o] o] e|e]|e]|e|e]e|4+]|x
+ [ - - - '] - - L] L] - +
" - E - L] [] . #l| = ] ] . L] =+
128-QAM e suas regices de decisao
* : Pontos com quatro vizinhos ¥ | i i > x = i x s = . iag ¥
= : Pontos com trés vizinhos e G T - I e S I 3 O A I s
¢ : Pontos com dois vizinhos * il & llw sl &l&le s el 5
-+ . - - L] . - . L - . +
R _—u o
1
. ’ = X | + L] L] L] L] . . . - + x
Regites de interseccoes de i
pontos ‘+ " N 4+ | » . s w . . +
x|+ |+ |+ | + X
Regities de interseccies de =
ponios x'e '+

Referéncia: Elaborado pelo autor.

dos trés tipos de pontos da constelacdao M-QAM, basta encontrar a probabilidade de erro
médio de simbolo da constelagao, ou seja:

(2.30) x (2.47) + (2.37) x (2.49) + (2.42) x (2.48)

P(e | M-QAM) = 2.57
(¢ | M-QAM) - 257)
3 IM E 2 3 /M E
=(2—Sy/ = Jerfe [ ky/ 2 | — |1+ — — o4/ = |erf? [ by /= ]
Fazendo v = f,—o = %, que é a relacao sinal-ruido normalizada instantanea no

receptor, sendo E, a energia média de bit em joules e N a densidade espectral de poténcia
de ruido no receptor, dada em [watts/Hz], podemos escrever:

P.(y) = (2 — ;/%) erfe (ky/7) — <1 + % — g\/%) erfc® (ky/7) . (2.58)

2.3 Canais de desvanecimento

Esta secao inicia com a introducao ao desvanecimento e sua classificacdo. Prossegue
com o estudo dos canais de desvanecimento n—u e k—u com suas respectivas fungdes de
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densidade de probabilidade e termina definindo a probabilidade média de erro de simbolo
para os canais de desvanecimento mencionados acima.

2.3.1 Preliminares sobre canais de desvanecimento

Em canais de radio sem fio, um sinal do transmissor pode atingir a antena do recep-
tor por varios caminhos diferentes. A onda eletromagnética transmitida pode ser refletida,
difratada e espalhada por edificios ao redor e pelo relevo do terreno no caso de comuni-
cacgdes de radio méveis, ou pela troposfera e ionosfera no caso de comunicagdes de radio
de longa distancia. Como resultado, o sinal capturado pela antena do receptor € um sinal
composto que consiste nesses sinais multicaminho. As vezes, pode haver um sinal LoS
guando ndo ha obstaculos entre o transmissor e o receptor, ou nLoS caso contrario.

Os sinais multicaminho chegam ao receptor com atrasos e amplitudes ligeiramente
diferentes. Esses diferentes atrasos se traduzem em diferentes fases de onda. Esse fe-
némeno € chamado de desvanecimento. Variagées nas propriedades do meio de propa-
gacao, como ocorréncia de chuva ou neve, também podem causar desvanecimento. O
multicaminho também pode causar interferéncia, mesmo em termos de erros de deco-
dificagdo em transmissdes digitais. O fendmeno de desvanecimento introduz flutuagdes
aleatérias na amplitude e fase dos sinais transmitidos por canais sem fio. Esses efeitos
levam a degradacao do desempenho dos sistemas de comunicagdo devido ao aumento
das taxas de erro, conforme atestado na referéncia (4).

De acordo com a referéncia (37), existem dois tipos de efeitos de desvanecimento que
caracterizam as comunica¢des moveis: desvanecimento em larga escala e desvaneci-
mento em pequena escala. O desvanecimento em larga escala representa a poténcia
média do sinal em relagdo ao tempo em grandes areas. E mostrado na Figura 2.7 no bloco
2. As principais causas do desvanecimento em larga escala sdo perdas de caminho de-
vido a obstrugdes em colinas, vales, edificios etc. Esse tipo de obstaculo causa sombras
entre o transmissor e o receptor. O desvanecimento em pequena escala apresenta a mu-
danca de poténcia do sinal experimentada em pequenas distancias da ordem de poucos
comprimentos de onda entre o transmissor e o receptor. E mostrado no bloco 3 da Figura
2.7.

Existem muitos fatores que afetam o desvanecimento em pequena escala, como propa-
gacao de multiplos caminhos, desvio Doppler etc. O desvanecimento em pequena escala
€ subcategorizado com base em dois parametros, a saber, a dispersdo temporal ou a dis-
persdo Doppler (blocos 4 e 5, respectivamente, da Figura 2.7). Na dispersao temporal,
ha a subclassificagdo em desvanecimento plano e desvanecimento seletivo de frequéncia
(blocos 6 e 7, respectivamente, da Figura 2.7).

Ao contrario do desvanecimento seletivo de frequéncia, o desvanecimento plano ocorre
onde a largura de banda de coeréncia € maior do que a largura de banda do sinal. A largura
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de banda de coeréncia define o intervalo de frequéncia sobre o qual duas frequéncias de
sinal provavelmente experimentardo o desvanecimento comparavel.

Da mesma forma, com base na dispersao Doppler, o desvanecimento em pequena
escala é classificado como desvanecimento rapido e desvanecimento lento nos blocos 8 e
9, respectivamente, da Figura 2.7. Sempre que o tempo de coeréncia do canal for menor
que o periodo de tempo do simbolo, o sinal experimentard um desvanecimento rapido e,
da mesma forma, se o periodo de tempo do simbolo for menor que o tempo de coeréncia
do canal, ele causara um desvanecimento lento.

O tempo de coeréncia pode ser definido como a duragéo do tempo durante o qual a
resposta ao impulso é considerada nao variavel.

Figura 2.7: Classifica¢cdo de desvanecimento.

1 Desvanecimento

v

w v

2 Larga escala 3 Pequena escala
¥
v v
4 Dispersao temporal 5 Dispersdo doppler
¥ v
k4 v v h
SHeSTaRECiiERD 7 Desvanecimento B Desvanecimento 9 Desvanecimento
plano seletivo de ripido lesito
frequéncia

Referéncia: (37).

2.3.2 Canal de desvanecimento n—u

A distribuicdo n—p (18) é uma distribuicdo de desvanecimento geral que pode ser
usada para representar melhor a variacao de pequena escala do sinal de desvanecimento
em uma condicao fora da linha de visada. Enquanto o parametro u caracteriza 0 nimero
de clusters de multiplos percursos, o parametro n representa a razao entre as poténcias
das componentes em fase e em quadratura. Pode aparecer em dois formatos diferentes,
para os quais sdo encontrados dois modelos fisicos correspondentes. Porém, em termos
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24 . ~ 1-
matematicos, um formato pode ser obtido de outro pela relacéo 7., ... = HZF"—M‘“ ou
Formato 1

equivalentemente 1. ., = ;ZE"—:&TE onde 0 < 7., < oo € 0 parametro n no Formato
1,e =1 < 7o, < 1 € 0 pardmetro n no Formato 2.

No Formato 1, 0 < n < oo € a razdo de poténcia de onda espalhada entre os
componentes em fase e em quadratura de cada cluster de multipercurso. Nesse caso,
definimos h = (2+n~*+1n)/4e H = (n~' —n)/4. Notamos que dentrode 0 < n < 1,
temos H > 0. Por outro lado, dentrode 0 < ! < 1, temos H < 0.

No Formato 2, —1 < n < 1 é o coeficiente de correlagédo entre os componentes em
fase e quadratura da onda espalhada de cada cluster de caminhos multiplos. Nesse caso,
definimos h = 1/(1 — n*) e H = n/(1 — n?). Notamos que dentro de 0 < 5 < 1, temos
H > 0. Por outro lado, dentro —1 < n < 0, temos H < 0.

O modelo de desvanecimento para a distribuicdo n—u Formato 1 considera um si-
nal composto por clusters de ondas multipercursos propagando-se em um ambiente nao
homogéneo. Dentro de qualquer cluster, as fases das ondas espalhadas sao aleatérias e
tém tempos de atraso semelhantes, com os espagcamentos de tempo de atraso de diferen-
tes aglomerados sendo relativamente grandes. Os componentes em fase e em quadratura
do sinal de desvanecimento dentro de cada cluster sdo considerados independentes uns
dos outros e tém poténcias diferentes. Assim como no Formato 1, 0 modelo de desvaneci-
mento para a distribuicao n—u Formato 2 considera um sinal composto por clusters de on-
das multipercursos propagando-se em um ambiente ndo homogéneo. Dentro de qualquer
cluster, as fases das ondas espalhadas sao aleatérias e tém tempos de atraso semelhan-
tes, com intervalos de tempo de atraso de diferentes clusters sendo relativamente grandes.
Presume-se que os componentes em fase e em quadratura do sinal de desvanecimento
dentro de cada cluster tenham poténcias idénticas e sejam correlacionados entre si. A PDF
em fungao de v, considerando o desvanecimento n—u, é dada, de acordo com (38), por:

2/t 2 s

p
= Ty

exp (—2uh%> I, (2;&1%) , (2.59)

onde h e H sao constantes, I' é a funcdo Gama, e I# 1 é a fungéo de Bessel modificada
2

de primeira espécie e ordem p — % De acordo com (39) (p.375, Eq. 9.6.7) temos:

(3
I, 1(2) = ; (2.60)
’ L (n+3)
onde y — £ ndo é um inteiro negativo.
Substituindo (2.60) em (2.59), com z = QMH%, encontramos:

2/ P hH 2l
p(7) ~ VT g XD <—2ﬂh%>. (2.61)

P (n+3)7
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A distribuigao n—p € uma distribuicdo de desvanecimento geral que inclui as distri-
buicbes Hoyt (Nakagami-g), a Gaussiana unilateral, a Rayleigh e, mais geralmente, a
Nakagami-m como casos especiais. A distribuicado Hoyt (ou Nakagami-q) pode ser obtida
a partir da distribuicao n—u de maneira exata definindo 1 = 0, 5. Neste caso, o parametro
Hoyt (ou Nakagami-q) € dado por b = —(1 —n)/(1 +n), ou ¢* = 1, no Formato 1. Ja no
Formato 2 temos b = —n, ou ¢> = (1 —n)/(1 +n). A partir deles, a distribuicdo Gaussiana
Unilateral é obtida paran — 0 oun — oo no Formato 1, ou » — +1 no Formato 2. Da
mesma forma, a distribuicdo de Rayleigh € obtida de maneira exata para ¢ = 0,5 e defi-
nindo n = 1 no Formato 1, ou n = 0 no Formato 2. A distribuicdo de Nakagami-m pode ser
obtida de forma exata da distribuicdo de n—u para 4 = m e n — 0 ou n — oo no Formato
1, oun — +1 no Formato 2. Da mesma forma, ela pode ser obtida definindo y = m/2
en — 1 no Formato 1 ou n — 0 no Formato 2. Por meio da distribuicdo Nakagami-m,
a Gaussiana unilateral é obtida para m = 0,5, enquanto a distribuicdo Rayleigh é obtida
para m = 1, conforme a referéncia (18).

2.3.3 Canal de desvanecimento x—u

A distribuicdo ~—; € um modelo flexivel e generalizado de desvanecimento em pe-
guena escala, capaz de caracterizar tanto condi¢des de propagacgao LoS quanto nLoS. Ela
tem sido amplamente utilizada para descrever canais sem fio nos quais o sinal recebido €
composto por multiplos clusters de componentes de multipercurso, cada um possivelmente
contendo uma onda dominante.

De acordo com (18), a PDF da SNR (Relacao Sinal-Ruido) instantanea v sob desva-
necimento k—u € expressa como

1) (1) /2, (= 1) /2 w(l+k)y k(1 + k)Y
p(V) = Mg(;‘:l))/;;n(u_?);euﬁ €xXp (_%’Y)) [M*1 <2M %) , (262)

onde p > 0 corresponde ao numero de clusters de multipercurso (ou ao nivel de agru-
pamento dos componentes espalhados), « > 0 representa a razao entre a poténcia total
dos componentes dominantes e a poténcia das ondas espalhadas, 7 denota a SNR média
recebida, e 1,,_;(-) é a fungao de Bessel modificada do primeiro tipo e ordem 1 — 1.

O modelo x—u (18) engloba diversas distribui¢cdes classicas como casos especiais, in-
cluindo Rice (v = K, = 1), Nakagami-m (k — 0, = m), Rayleigh (x — 0,u = 1), e
Gaussiana unilateral (k — 0,y = %). Tratamentos analiticos adicionais sobre canais de
desvanecimento mistos x—u e n—u podem ser encontrados em (18), destacando a impor-
tancia de modelos generalizados na avaliagdo de desempenho.

Para facilitar a tratabilidade analitica, particularmente em integrais envolvendo a PDF,
uma representacao em série infinita da fungdo de Bessel pode ser utilizada. Uma forma
truncada da série infinita da funcdo de Bessel, conforme apresentada em (39) (p.375,
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Eq.9.6.10), para z > 0, é dada por:

Loa(2) = (3" (I) (2.63)

onde I'(-) denota a fungdo Gama.
Substituindo (2.63) em (2.62) com z = 2u4/ 21T obtemos a seguinte aproximacao
para a PDF de ~:

P ~ 1+/<a PRI+ R)Iy
n M AFR)E =1 E ' 264
p(y) G eXp( ) JT (e + )7 (259

De acordo com a referéncia (4), a (SEP) P, para modulagdo A/-QAM pode ser avaliada
pela média da probabilidade de erro de simbolo P. () para uma amplitude fixa z em todo
o intervalo de z, ou seja,

P - / P () p(7) d, (2.65)
0
onde s
= 2= 2.66
Y=z Ny (2.66)

€ a relacdo sinal-ruido instantanea com desvanecimento para um valor particular de z,
e no integrando, P.(v) é a probabilidade de erro de simbolo condicionada a um ~ fixo,
Finalmente, p(v) é a PDF da relagéo sinal-ruido para um determinado canal de transmissao
com desvanecimento, como funcao de .

A partir dessa fundamentacéao, o Capitulo 3 descreve os objetivos gerais e especificos
que orientam o desenvolvimento das expressdes analiticas aproximadas em forma fechada
para a SEP da modulagdo M-QAM cruzada, detalhadas posteriormente no Capitulo 4.
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CAPITULO 3

OBJETIVOS

Sao apresentados, neste capitulo, os objetivos gerais e especificos desta tese.

3.1 Objetivo Geral

O objetivo geral deste trabalho é investigar de forma abrangente o desempenho da mo-
dulacdo M-QAM cruzada em modelos generalizados n—u e k—u. Para tanto, propde-se
deduzir expressdes analiticas aproximadas em forma fechada para a SEP, validar tais ex-
pressdes por meio de simulagées computacionais e confronta-las, quando possivel, com
dados experimentais reportados na literatura, assegurando sua aplicabilidade em cenarios
de ondas milimétricas, tipicos de sistemas de comunicacao 5G e 6G.

3.2 Objetivos Especificos

Com base no objetivo geral, sdo definidos os seguintes objetivos especificos:

« Justificar a necessidade de modelos generalizados, destacando que as condi¢des
de propagagao em ondas milimétricas sao marcadas por multiplos percursos, pela
presenca de componentes dominantes e por dispersédo angular, as quais ndo podem
ser representadas de forma precisa apenas pelos modelos classicos.

* Investigar o desempenho da constelagdo M-QAM cruzada sob os modelos n—u e
rk—u, deduzindo expressdes analiticas em forma fechada aproximadas para a SEP
e analisando a influéncia dos parametros 7, x € 1 na robustez do sistema frente as
variagdes do canal, levando em consideracao cenarios com diferentes combinacdes
LoS, nLoS e polarizacdes de antenas, tipicos de comunicacées em ondas milimétri-
cas.
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+ Validar os resultados tedricos por meio de simulagées, assegurando que as expres-
sbes propostas apresentem boa aderéncia com os resultados numéricos, de modo a
comprovar a aplicabilidade pratica das formulagdes desenvolvidas.

» Confrontar, quando possivel, os resultados com dados experimentais, de forma a
verificar a aderéncia dos modelos tedricos as condicdes reais de propagacao, forta-
lecendo a relevancia pratica das analises realizadas.
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CAPITULO 4

EXPRESSOES ANALITICAS
APROXIMADAS EM FORMAS
FECHADAS PARA A SEP

Expressdes analiticas aproximadas em formas fechadas para a probabilidade média de
erro de simbolo P. podem ser encontradas na literatura, como na referéncia (11). En-
tretanto, essas expressdes geralmente dependem de integrais. Até onde sabemos, nao
existe uma expressao composta apenas por funcdes elementares e sem integrais para P.
nos modelos de n—u e k—u. A contribuicdo esté precisamente nesse ponto e, neste capi-
tulo, serdo deduzidas tais expressdes para a modulacdo QAM cruzada nesses canais em
duas subsecoes.

4.1 Deducao da expressao analitica aproximada em forma
fechada para a SEP na constelacao //-QAM cruzada
sobre o canal de desvanecimento 7—u

Substituindo a P.(+) para a constelagdo M -QAM cruzada dada em (2.58), e p (y) para
o canal de desvanecimento n—u apresentado em (2.61), em P. dada em (2.65), obtemos

N Tk

ST T (e X B, @

onde:
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B_(1+%—§\/%>, (4.3)

X e Y séo, respectivamente, definidos como:

X = / erfc (ky/7) 7% exp (~2uh2 ) dv, (4.4)
0

Y = / erfc? (kv/7) 72“_1 exp (—Z,uh%)d% (4.5)
0

em que k € um fator de escala definido em (2.56).

Inicialmente, o termo X é determinado pela substituigdo da mudancga de variaveis dada
abaixo:
Y= 2= dy = Zda. (4.6)

Esta substituicdo altera os limites de integracdo de v = 0 (correspondente a x = 0)
para v = oo (correspondente a x = oo). Assim, podemos entao reescrever o termo X
como:

X = k4u/ erfc (z) x* 1 exp( z‘;hﬁ) dz. (4.7)
0

Conforme mencionado em (40), a funcao de erro complementar é aproximada por:

4.2
o €xp 2 exp|—3T
erfe(x) ~ 22D 4 (23 ). (4.8)
Desta forma,
g AT, btk 2 P A AR 2
X~ on rH e KW dr + 7 xH e 3K dz. (4.9)
0 0

Na referéncia (41) encontramos as integrais acima em termos da funcao I'":

/ ™ exp(—Ba’")dr = 52, (4.10)
0

2m+1
2n T
Comparando as equacdes (4.9) e (4.10), obtém-se: n = 1,0 = Q=D+l — o, 3 —

2
2Mh+k27 _ 6uh+4k®5
e = 3k25y

onde v =

. Portanto, a equacéo (4.9) resulta em:

~ Tew7 |1 L\ 3 o
X~ MQA/ {§ (2uh+k27> + <6uh+4k27> ‘ (4.11)

O termo Y pode ser encontrado considerando a mesma substituicdo de variaveis apre-
sentada em (4.6) e pode ser reescrito como:

Y = k%/ erfc? (x) 2™ exp ( i’;hﬁ) dz. (4.12)
0
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Elevando a expresséao (4.8) ao quadrado temos:

xp(—ZLx2 xp(— &2
erfc?(z) ~ exp(S_G%Q) + 2 p(63 ) + < p(43 ), (4.13)

e aplicamos esta aproximacao a equacéao (4.12) obtendo:

oo
_ 2~
Y z@/ :c4“ 1exp(—2 h,j;zk 7:62) dx
0 v

oo
1 4p—1 6uh+7k%5 2
+ 3k—4u/ x exp(—“:g;g—giwx )dm (4.14)
0
3k2%

(e.)
_ 25
i 21@14# / L1 eXp<_6££h+8k wxz) de.
0

Usando a integral definida na equacgéao (4.10) novamente, a equagéao (4.14) resulta em:

~ Tew7y* |1 1 o 3 M 3 2
Y~ MQV [E <2uh+2k2v> +3 6uh+T7k25 +3 6ph+8k25 : (4.15)

Substituindo as equagdes (4.11) e (4.15) em (4.1), obtemos a expressao analitica apro-
ximada em forma fechada para SEP na constelagdo M-QAM cruzada sobre o canal de
desvanecimento n—u, conforme apresentado em (4.16):

B _ VEhM T (2p) 3 /2|1 1 2 3 2
P, = P+ <2 2 M) {g <2“"+k27) + (Guh+4k2i>

vt (pooe s e Y| N\ (s NP a5\
F(u)F(w%) M2V M [ 18\ 2uht2k%y 3 \ 6uh+Tk?y 2 \ Guhtskzy

(4.16)

4.2 Deducao da expressao analitica aproximada em forma
fechada para a SEP na constelacao 1/-QAM cruzada
sobre o canal de desvanecimento «—u

Aplicando P,(v) para a constelagdo M-QAM cruzada dada em (2.58), e p () para o
modelo de desvanecimento x— apresentado em (2.64), a P, dado em (2.65), obtemos:

D =\ ~ € Mrut(1+kr)H " Zklij(1+l€)j J
Pe(’)/) ~ Mﬁ# ];0 (ujgr(#_t,_j)ﬁj’y (AX - BY)) 3 (417)
onde
A:< 3 %) (4.18)

B:(1+%—§ %) (4.19)
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e X e Y sao definidos, respectivamente, como

_ = Jjt+p—1 _ p(I+r)y
X = /0 erfc (ky/7) exp( i)y )d% (4.20)

. > 2 GAu—1 _ p(d+kr)y
Y_/O erfc® (ky/7) 7 exp< t )dv, (4.21)

Com a mesma mudanca de variaveis 4.6, podemos reescrever o termo X como:

X = WLJrQJ/ erfc (z) 272~ exp (—Mx2> dzx. (4.22)
0

k25

Com a mesma aproximagao dada por 4.8 temos:

3k21n+27 27

[e.e]
j— 1 k5
X ~ ;/ 7?2  exp (—Wﬁ) dr
0

o0 (4.23)
. o
+kzu+zg/ 2?21 exp (—Wﬁ) d.
0
Utilizamos a mesma integral definida pela equacao 4.10, obtemos:
D(u+j) v+ [, . pti X ptj
X~ Vodems)  + (asaes) | (4.24)

O termo Y pode ser encontrado considerando a mesma substituicdo de variavel apre-
sentada em 4.6 e pode ser reescrito como
k25

Y = kz%z;/ erfc? (x) 2 t# 1 exp (—Mx2> dx. (4.25)
0

Utilizando a aproximagao 4.13 e substituindo na equagéao (4.25) obtemos:

o0
— 1 2ut+2j—1 w(l+K)+2k27 2
YNW/ A K2g eXp<_T1‘ dl’
0
> (L4r) 4 7h?
1 2u+2j—1 3u(l+r)+7k%y 2
+W/ T exp(—Tx dx (4.26)
0
> (1) 82
1 2pu+25—1 _ 3p(l+k)+8k=y 2
—i—%zuﬂj/o T exp( h z“) dx.

Utilizando novamente a integral definida em (4.10), a aproximacéao (4.26) obtemos:

~ D)7 i | 1 1 W 3 S 3 h
Y & Nt [ﬁ(W) +tilmmrs ) Tilsamres (4.27)

Aplicando as equacdes (4.27) e (4.24) em (4.17), obtemos a expressao analitica apro-
ximada em forma fechada para a SEP da constelacdo M-QAM cruzada sobre o canal de
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desvanecimento x—u, como apresentado em (4.28).

B =\ e PR (1r)H — | 2 (14k) 3 /2 1 1 ) 3 ar
Pe(V) ~ Mz { : 31 [ (2 2 M) <§ <u(1+n)+k‘27> + 3u(1+rk)+4k25
2 3 /2 1 1 nr 3 A 3 pty
- (1 a2 M) (1_8 (u(1+ﬁ)+2k27> +3 (3,u(1+n)+7k27> +3 (3u(1+n)+8k27>

(4.28)
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CAPITULO 5

RESULTADOS E DISCUSSOES

5.1 No canal de desvanecimento 7—u

Neste trabalho, utilizamos os resultados de medi¢bes obtidos em (24) para validar o
desempenho dos esquemas de modulagdo QAM cruzada em bandas de ondas milimétri-
cas. As medicoes de canal em (24) foram realizadas em um laboratério do Instituto de
Pesquisa iTEAM da Universidade Politécnica de Valéncia, Espanha. As dimensdes do la-
boratério sdo 13,5 m de comprimento, 7 m de largura e 2,6 m de altura. O ambiente é
caracterizado pela riqueza de ondas multipercurso com espalhamentos e reflexdes, devido
a equipamentos de radiofrequéncia, armarios metalicos, varias bancadas de trabalho, me-
sas equipadas com dispositivos eletrdnicos e cadeiras, entre outros. A resposta do canal
foi quantificada no dominio da frequéncia utilizando um analisador vetorial de redes (VNA)
Keysight PNAN5227, empregado como channel sounder (sondador de canal), com ante-
nas Q-PAR de banda ultralarga, polarizagdo vertical e padrdo omnidirecional. A antena
receptora, posicionada para simular um arranjo retangular uniforme, fazia parte de um sis-
tema para avaliacdo detalhada do comportamento do canal. As medi¢cdes permitiram o
exame e a comparagao do comportamento do canal nas bandas de 26, 28 e 39 GHz sob
condicbes idénticas.

Em (24), as medicdes foram conduzidas em varias posi¢des distintas, abrangendo seis
diferentes cenarios, e a modelagem do desvanecimento de curta duragao foi realizada para
diversas distribuigcbes por meio do método dos minimos quadrados néo lineares, incluindo
a distribuicdo n—u, que € de particular interesse para este trabalho. Neste estudo, foca-
mos especificamente nos resultados obtidos para trés destes seis cenarios (2, 3 e 5). Os
Cenarios 2 e 3 envolvem um espagamento de 7,78 metros entre as antenas transmissora
e receptora, com medicoes realizadas sob condicées LoS e nLoS, respectivamente. O
Cenario 5 envolve condigdes LoS com um espagamento de 4,91 metros entre as antenas.



37

Estes trés cenarios foram selecionados por cobrirem tanto condigbes LoS quanto nLoS,
além de representarem as distdncias maxima e minima entre Tx-Rx da campanha de me-
dicbes. A Tabela 5.1, parcialmente extraida de (24), apresenta os resultados de ajuste para
os Cenarios 2, 3 e 5 utilizando o modelo de desvanecimento n—.

Tabela 5.1: Resultados de ajuste obtidos para os Cenérios 2, 3 e 5 considerando a
distribuigdo n—pu.

Cenario | Frequéncia [GHz] | 7 1| NMSE [dB]
26 1 [1,17] —24,29
2-LoS 28 1,39 | 1,08 —32,90
39 ~1[1,21] —26,29
26 ~1|1,02] —28,88
3 - nLoS 28 ~1 1,06 —30,81
39 ~10,99| —36,84
26 ~11]1,39 —25,90
5-LoS 28 ~11]1,94 —24,25
39 ~1 1,38 —20,92

Fonte: Parcialmente obtida de (24).

Os resultados da Tabela 5.1 demonstram que a distribuicdo n-p apresenta boa ade-
réncia aos dados praticos, com o erro quadratico médio normalizado (NMSE) consistente-
mente abaixo de —20 dB e, em alguns casos, ainda menor que —36 dB. A partir de novas
conclusdes extraidas dos resultados da Tabela 5.1 (n&o incluidas em (24)), € possivel ve-
rificar que, em quase todos os casos, n ~ 1, indicando um equilibrio de poténcia entre as
componentes em fase e em quadratura do sinal recebido. O valor de pu, relacionado ao
namero de clusters de multipercurso, tende a ser maior para o Cenario 2 (LoS) em com-
paracdo ao Cenario 3 (nLoS), apesar de ambos apresentarem uma separacao Tx-Rx de
7,78 m. Além disso, no Cenario 5, que também apresenta condi¢cées LoS, mas com uma
separagao Tx-Rx menor (4,91 m), os valores médios de © aumentam ainda mais em rela-
¢ao aos dois cenarios anteriores. Isso sugere que, embora a distribuicdo - ndo modele
explicitamente o caminho LoS, ela efetivamente captura o efeito LoS por meio do aumento
do fator (.

Curiosamente, no Cenario 2 a 28 GHz, apesar de ser uma condicao LoS, o valor de
w1 igual a 1,08 foi menor do que nos outros dois valores de frequéncia avaliados, e o va-
lor de n = 1, 39 indica um desequilibrio de poténcia entre as componentes em fase e em
quadratura no ambiente. Isso sugere uma condi¢cao de propagacao mais desafiadora em
comparacao as frequéncias de 26 GHz e 39 GHz no mesmo cenario. Conjectura-se que,
neste caso especifico (Cenario 2, 28 GHz), apesar da presenca de um caminho direto
de linha de visada, componentes de multipercurso causadas por reflexdes, difracoes e
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espalhamentos de objetos no ambiente de medic&o provavelmente criaram caminhos se-
cundarios com intensidades comparaveis ao caminho principal, mas com diferentes fases,
levando a esse desequilibrio de poténcia.

Para avaliar o desempenho da modulacdo M-QAM cruzada operando em um ambi-
ente interno de ondas milimétricas, um sistema de comunicagcdo com tal modulagao foi
desenvolvido e simulado em MATLAB. O sistema inclui um transmissor que gera N sim-
bolos aleatérios a partir da constelagao M-QAM. O canal entre Tx e Rx € modelado como
um canal de desvanecimento lento n-u, assumido como praticamente constante durante
o intervalo de cada simbolo, introduzindo assim um ganho multiplicativo na envoltéria dos
simbolos recebidos’. Um vetor de ruido gaussiano complexo circularmente simétrico com
média zero e variancia % dependente da relagdo sinal-ruido configurada, é adicionado
ao vetor de simbolos transmitidos, j& ponderado pelo ganho do canal. O receptor é imple-
mentado com um equalizador zero-forcing na entrada, seguido de um sistema de detecgéao
por maxima verossimilhanga. A estimativa da SEP é realizada dividindo-se o numero de
simbolos detectados incorretamente pelo total de simbolos transmitidos. Todas as curvas
de desempenho apresentadas nesta secao foram geradas com ff—z variando de 0 dB a 50
dB, considerando-se, para cada ponto, a transmissdo de N = 10® simbolos.

O sistema desenvolvido foi inicialmente simulado para M = 32,128 ou 512, conside-
rando um canal n—u com os valores de 7 e i apresentados na Tabela 5.1 para os Cenarios
2 (LoS) e 3 (nLoS). O P, estimado (marcas) nas frequéncias de 26, 28 e 39 GHz é mos-
trado nas Figuras 5.1, 5.2 e 5.3, juntamente com as curvas teoricas para o Cenario 2
(linhas continuas) e Cenario 3 (linhas tracejadas), obtidas usando a equacgéao (4.16) para
cada caso avaliado.

Analisando os resultados apresentados nas Figuras 5.1, 5.2 e 5.3, observa-se que as
curvas teoricas e simuladas apresentam forte aderéncia em todos os casos simulados,
validando a equacao proposta (4.16) neste trabalho. Como esperado, para ambos 0s ce-
narios e todas as frequéncias, 0 aumento da ordem de modulagao resulta em um aumento
de P.. Também é notavel que o desempenho se torna bastante critico em todos os ca-

sos avaliados, pois alcancar P. < 10~% ndo é viavel sem um ﬁ—g > 33dB para M = 32

Ep
No

situagdes reais, ressaltando a importancia de empregar codificagdo de canal robusta para
mitigar esse problema e garantir a qualidade de servigo ao usuario final.

e > 43 dB para M = 512. Valores tao altos de E,/N, raramente sdo atingiveis em

Comparando os resultados obtidos para condigdes LoS e nLoS, é evidente que, para
todos os valores de M, os cendrios LoS fornecem desempenho significativamente melhor
do que os cenarios nLoS. Isso é esperado, pois em condi¢cdes LoS as variagdes do sinal
sa0 menos pronunciadas, mantendo um nivel médio de sinal recebido mais estavel. Uma
excecao foi observada em 28 GHz, onde o desempenho no Cenario 2 (LoS) foi semelhante

'Para simplificacéo, as amostras aleatérias correspondentes ao ganho do canal sdo geradas no MATLAB
usando o método de Inverse Transform sampling.
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Figura 5.1: Cenarios 2 LoS e 3 nLoS, ambos com separacao Tx-Rx de 7,78 m e 26 GHz.
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Referéncia: Elaborado pelo autor.

Figura 5.2: Cenarios 2 LoS e 3 nLoS, ambos com separacao Tx-Rx de 7,78 m e 28 GHz.
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Figura 5.3: Cenarios 2 LoS e 3 nLoS, ambos com separacao Tx-Rx de 7,78 m e 39 GHz.
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Figura 5.4: Cenario 2 LoS (separacao Tx-Rx de 7,78 m) e Cenario 5 LoS (separacéo
Tx-Rx de 4,91 m), a 26 GHz.
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ao do Cenario 3 (nLoS). Essa similaridade é atribuida a modelagem do canal no Cenario
2 a 28 GHz, que captura o efeito de um desequilibrio de poténcia entre as componentes
em fase e em quadratura do sinal (n = 1, 39) e um baixo valor de 1 de 1,08, tornando este
cendrio tao critico quanto a condi¢gdo nLoS. Isso foi previamente discutido na andlise da
Tabela 5.1. Outra conclusao importante e ndo 6bvia, que pode ser obtida a partir de uma
analise cuidadosa dos resultados nas Figs. 5.1, 5.2 e 5.3, é que o aumento da frequéncia
nao leva necessariamente a um aumento na probabilidade de erro. Isso pode ser obser-
vado avaliando as curvas para a mesma modulagdo no mesmo cenario nos trés graficos
(26, 28 e 39 GHz). Por exemplo, considerando as curvas para a modulagcédo 128-QAM no
Cenério 2 (com a curva teorica representada pela linha continua preta), observa-se que,
para alcancar P, < 107%, é necesséario um f,—g maior que ~ 39 dB a 26 GHz, enquanto
que a 28 GHz, £ deve ser maior que ~ 41 dB, e a 39 GHz, £ deve ser maior que ~ 38
dB, indicando que, neste caso especifico, o melhor desempenho é obtido na maior fre-
guéncia. Assim, embora na pratica o aumento da frequéncia leve a maior atenuagao, isso
nao impacta diretamente a severidade do desvanecimento. Para comparar os resultados
de P. entre dois cenarios LoS com diferentes distancias Tx-Rx, simulacdes foram condu-
zidas para os Cenarios 2 (separacdo Tx-Rx de 7,78 m) e 5 (separagado Tx-Rx de 4,91 m)
a frequéncia de 26 GHz. O P. estimado para M = 32,128 e 512, juntamente com as ex-
pressoes teoricas para o Cenério 2 (linhas continuas) e Cenario 5 (linhas tracejadas), é
apresentado na Figura 5.4.

Analisando a Figura 5.4, pode-se concluir que, para qualquer valor de M, a operacao
no Cenario 5, com distancia LoS mais curta, resulta em menor P, em comparagéo ao
Cenario 2. Isso ocorre porque quanto mais préximo o transmissor estiver do receptor
sem obstaculos entre eles, mais forte € a poténcia do caminho principal em relagédo aos
caminhos secundérios no ambiente. Consequentemente, isso reduz a variagédo do sinal no
receptor e melhora o desempenho. Embora ndo mostrado aqui, também foram avaliados
os Cendérios 2 e 5 a 28 GHz e 39 GHz por meio de simulagbes, e as conclusdes gerais

foram consistentes com aquelas obtidas para o caso apresentado a 26 GHz.

5.2 No canal de desvanecimento «—pu

Nessa parte do trabalho, 0 modelo de canal k—u descrito em (15) é adotado para avaliar
o desempenho de modulagdes M-QAM cruzadas na faixa de ondas milimétricas. Assim
como no estudo do canal n-u, as medi¢Oes foram realizadas no iTEAM Research Institute,
Universitat Politécnica de Valéncia, Espanha, em um ambiente de laboratério caracterizado
por alta densidade de superficies refletoras e dispersoras, incluindo armarios metalicos,
bancadas, computadores e outros méveis. Esse ambiente rico em ondas multipercurso re-
sulta de mecanismos de propagacao com reflexdes, difracdes e espalhamentos. A sala do
laboratério onde foram realizadas as medi¢des possui dimensdes de, aproximadamente,
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13,5 m x 7 m x 2,6 m, delimitada por pisos e tetos de concreto armado e paredes de
madeira e drywall.

A campanha de medic¢es, detalhada em (15), teve como objetivo caracterizar o des-
vanecimento de curto prazo na faixa de 55-65 GHz. A configuragao incluiu um analisador
vetorial de redes (VNA), antenas com polarizagdes horizontal e vertical e um sistema de
posicionamento XY no receptor formando uma matriz retangular uniforme (uniform rectan-
gular array — URA). Dentre as varias configuragées estudadas, os Cenérios 1, 2, 3 e 4
foram selecionados para andlise neste trabalho devido & sua representatividade de dife-
rentes condicbes de propagacao.

« Cenario 1: LoS com polarizagao cruzada (HV), distancia de 3,29 m entre transmissor
(Tx) e receptor (Rx). Esta configuracdo enfatiza os componentes difusos ao atenuar
o caminho direto.

» Cenario 2: LoS com antenas co-polarizadas (VV) a mesma distancia de 3,29 m,
proporcionando forte acoplamento de antena e enfatizando o caminho direto com
minima atenuacao.

« Cenario 3: nLoS com antenas co-polarizadas (VV) a mesma distancia de 3,29 m,
com um absorvedor obstruindo o LoS para emular bloqueios comuns em ambientes
internos.

« Cenario 4: LoS favoravel com polarizacdo VV e separagao reduzida de 2,77 m,
resultando em um forte componente dominante.

Esses cenarios abrangem uma variedade de condi¢des de propagacao, desde ca-
minhos diretos fortes até ambientes obstruidos, fornecendo uma base abrangente para
avaliar os efeitos do desvanecimento de sinal em sistemas de comunicagéo de alta fre-
quéncia.

A Tabela 5.2, adaptada de (15), resume os parametros estimados do modelo de
desvanecimento x—u para os Cenérios 1, 2, 3 e 4, em frequéncias de operacgao de 55, 60 e
65 GHz. A tabela inclui: (i) o parametro «; (ii) o parametro u; e (iii) 0 erro quadratico médio
normalizado (NMSE)?, que reflete a precis&o do ajuste do modelo aos dados empiricos em
cada cenéario avaliado.

Os resultados da Tabela 5.2 destacam as distintas caracteristicas de desvanecimento
em pequena escala nos quatro cenarios analisados, conforme capturado pelos parametros
estimados « e u da distribuigao x—ps.

No Cenario 1 (LoS, polarizagao HV, 3,29 m), os valores estimados de « sao relati-
vamente baixos (entre 0,43 e 0,84), indicando uma fraca dominancia do componente LoS.

20 NMSE ¢ calculado como 101og, (Ei<pme§§‘zg Izn;d)e'(%)) ) onde Pmeas © Pmodel denotam, respectiva-

mente, a PDF medida e ajustada. Valores mais negativos indicam melhor qualidade do ajuste.
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Tabela 5.2: Resultados de ajuste obtidos para os Cenarios 1, 2, 3 e 4 considerando a
distribuicdo x—pu.

Cenario Frequéncia| & 1| NMSE [dB]
55 GHz 0,43 10,99 —17,57
1-LoS-HV-329m 60 GHz 0,84 | 0,85 —16, 38
65GHz | 0,77 | 0,98| —17,35
55GHz 2,92 10,96 —14,97
2-LoS-VV-329m 60GHz | 24,47 /0,19 —-16,73
65 GHz 2,66 | 0,83 —14,94
55 GHz 2,04 | 0,81 —17,31
3-nLoS-VV-329m 60 GHz 1,19 | 1,57 —16,19
65GHz | 1,05 | 0,84| —16,47
55GHz | 24,43(0,25| —21,16
4-LoS-VV-2,77m | 60GHz | 1,80 [2,06| —19,62
65 GHz 3,03 | 1,32 —17,89

Referéncia: (15).

Isso era esperado devido a configuragao de polarizagao cruzada, que reduz o acoplamento
das antenas e atenua o caminho direto. Os valores de ;1 permanecem préximos de 1 em
todas as frequéncias, sugerindo um ambiente levemente dispersivo com numero limitado
de clusters de multipercurso significativos. Os valores de NMSE, variando entre —17,57
dB e —16, 38 dB, refletem um bom ajuste entre 0 modelo e os dados medidos.

No Cenario 2 (LoS, polarizacdo VV, 3,29 m), os valores de « variam significativa-
mente, de 2,66 a 24,47, com o pico ocorrendo em 60 GHz. Esse forte componente direto
resulta da configuracao co-polarizada das antenas, que maximiza a recepgao LoS. Nota-
velmente, o valor extremamente alto de x = 24,47 combinado com p = 0,19 em 60 GHz
aponta para um canal dominado quase inteiramente por um componente deterministico
LoS, com minima contribuicdo do multipercurso difuso. Essa configuracao é fisicamente
consistente com propagacao altamente direta e baixo espalhamento. Os valores de NMSE,
entre —16, 73 dB e —14, 94 dB, indicam um processo de ajuste ligeiramente mais complexo
do que no Cenario 1, possivelmente devido a escassez de energia espalhada em algumas
faixas de frequéncia.

O Cenario 3 (nLoS, polarizagao VV, 3,29 m) apresenta valores de « entre 1,05 e
2,04, consistentes com a auséncia de um caminho direto, mas com a presenca de fortes
componentes refletidos atuando como principais contribuintes do sinal. Isso é tipico em
condi¢cdes nLoS internas, onde reflexdes de paredes ou méveis podem desempenhar o
papel de um caminho LoS. Os valores de . variam de 0,81 a 1,57, com a maior riqueza de
multipercurso ocorrendo em 60 GHz. O desempenho do NMSE (—17,31 dB a —16, 19 dB)
permanece comparavel ao dos casos LoS, sugerindo que o modelo x—u se adapta bem
mesmo sob obstrucdes.
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Finalmente, o Cenario 4 (LoS, polarizagao VV, 2,77 m) se destaca com o maior valor
médio de « observado em todos os cenarios, alcangando 24,43 em 55 GHz, juntamente
com um valor extremamente baixo de p = 0,25. Isso reflete uma condigédo de propaga-
¢ao com um componente LoS fortemente dominante e um componente difuso altamente
esparso ou instavel, tipico de enlaces de curta distancia e alta diretividade. Em 60 GHz, x
cai abruptamente para 1, 80 e » aumenta para 2, 06, sugerindo aumento no espalhamento
devido a maior interagdo com superficies ao redor. No entanto, em 65 GHz, x sobe no-
vamente para 3,53 enquanto p cai para 1, 32, indicando um ligeiro reequilibrio entre os
componentes dominante e espalhado. O Cenario 4 também apresenta os menores valo-
res de NMSE entre todos os cenérios (de —21,16 dB a —17,89 dB), demonstrando um
excelente ajuste do modelo x—u nesse ambiente de propagagédo quase 6timo LoS.

Em resumo, os parametros estimados « e u séo fisicamente coerentes com as con-
figuracdes de polarizacdo e geométricas de cada cenario. A distribuicao x—u mostra forte
capacidade de modelagem tanto em cenarios LoS altamente diretivos quanto em condi-
¢bes nLoS mais espalhadas, como evidenciado pelos valores consistentemente baixos de
NMSE.

De maneira anéloga ao caso do canal n—u, o desempenho do esquema M-QAM cru-
zado foi avaliado por meio de simulagées em MATLAB considerando um canal de desva-
necimento lento x—pu, cujos coeficientes foram gerados pelo método de Inverse Transform
Sampling. O modelo assume que as caracteristicas do canal permanecem praticamente
constantes durante a transmissao de cada simbolo, sendo adicionado ruido Gaussiano
branco aditivo complexo circularmente simétrico. No receptor, emprega-se um equalizador
zero-forcing, seguido de deteccao por maxima verossimilhanca, e a SEP é estimada para
valores de E},/ N, variando de 0 dB a 40 dB.

O sistema desenvolvido foi inicialmente simulado para M = 32, 128 e 512, conside-
rando um canal k—; com os valores de e i apresentados na Tabela 5.2 para os Cenarios
1 (LoS, HV) e 2 (LoS, VV). Os valores estimados de P, (marcas) nas frequéncias de 55, 60
e 65 GHz sao mostrados nas Figuras 5.5, 5.6 e 5.7, respectivamente, juntamente com as
curvas teoricas para o Cenario 1 (linhas continuas) e Cenario 2 (linhas tracejadas), obtidas
utilizando a aproximacao (4.28) para cada caso avaliado.

Analisando os resultados apresentados nas Figuras 5.5-5.7, observa-se que as cur-
vas teoricas e simuladas apresentam forte aderéncia em todos os casos, validando a apro-
ximagao proposta em (4.28). Essa forte aderéncia foi alcangada para valores relativamente
baixos de n em (4.28) (n = 15), devido a rapida convergéncia da série, cuja forma truncada
€ apresentada em (2.63).

Em 55 GHz (Figura 5.5), o Cenario 2 apresenta desempenho consistentemente su-
perior na SEP para todos os valores de E,/N, e ordens de modulagdo. Essa melhoria
decorre do forte acoplamento das antenas proporcionado pela co-polarizacao (VV), que
maximiza a recepg¢ao do componente LoS e minimiza a degradagéo do sinal. Em contraste,
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Figura 5.5: Cenario 1 (LoS, HV) e Cenario 2 (LoS, VV), ambos com separacao Tx-Rx de
3,29 m e 55 GHz.
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Referéncia: Elaborado pelo autor.

no Cenario 1, apesar da presenca fisica de LoS, a configuragéo de polarizagao cruzada
(HV) causa significativa atenuagdo do caminho direto, resultando em pior desempenho.
Os parametros de canal estimados reforcam essa interpretacdo: o Cenario 1 apresenta
k= 0,43 e p = 0,99, indicando um cenario com dominancia limitada do caminho LoS e
espalhamento moderado. Ja o Cenario 2 mostra k = 2,92 e . = 0, 96, apontando para um
forte componente direto com nivel de dispersao similar.

Quando a frequéncia aumenta para 60 GHz (Figura 5.6), a diferenca de desempenho
entre os dois cenarios torna-se ainda mais evidente. O Cenario 2 mantém clara vantagem
em todas as condi¢cdes analisadas. O caso de valor elevado = 24,47 nesse cenario
indica um caminho direto altamente dominante, enquanto o baixo valor ;. = 0, 19 reflete
uma riqueza muito limitada de ondas multipercurso. Na mesma frequéncia, no Cenario
1, os parametros estimados sédo « = 0,84 e . = 0, 85, sugerindo uma distribuicdo mais
equilibrada entre os componentes direto e espalhado, mas insuficiente para superar as
perdas de polarizagao. Como resultado, o Cenario 2 oferece um ambiente de propagacao
mais favoravel para a operacao do sistema.

Por fim, em 65 GHz (Figura 5.7), o Cenario 2 continua a superar o Cenario 1 inde-
pendentemente da ordem de modulagao ou nivel de E},/N,. Os parametros de canal para
o Cenario 2 (k = 2,66, u = 0,83) ainda indicam um forte componente LoS, mantendo
comportamento semelhante ao observado em frequéncias mais baixas. Ja o Cenario 1
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Figura 5.6: Cenario 1 (LoS, HV) e Cenario 2 (LoS, VV), ambos com separacao Tx-Rx de
3,29 m e 60 GHz.
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apresenta k = 0,77 e u = 0,98, sugerindo um componente direto menos proeminente e
um canal com dispersdo de ondas multipercurso moderada, resultando em desempenho
reduzido.

As Figuras 5.8-5.10 ilustram o desempenho em SEP do sistema para os valores
M = 32, 128 e 512, sob um canal de desvanecimento x—u, com os valores de x e u
especificados na Tabela 5.2 para os Cenarios 3 (nLoS, VV, 3,29 m) e 4 (LoS, VV, 2,77 m).
Os valores estimados de P, (marcas) em 55, 60 e 65 GHz sdo mostrados nas Figuras 5.8,
5.9 e 5.10, respectivamente, juntamente com as curvas teoricas para o Cenario 3 (linhas
tracejadas) e Cenario 4 (linhas continuas). Em todos os casos analisados, o Cenario 4
supera consistentemente o Cenario 3 em todas as ordens de modulacao e faixas de SNR,
destacando-se como a condicao de propagacao mais favoravel avaliada.

Na Figura 5.8, correspondente a frequéncia de 55 GHz, a superioridade do desem-
penho do Cenario 4 é particularmente evidente devido ao alto valor de « (24, 43) e baixo
valor de p (0, 25), indicando um forte componente dominante e dispersdao de ondas multi-
percurso limitada. A polarizacdo VV, combinada com a menor separagdo Tx-Rx, melhora
ainda mais o acoplamento das antenas e reforga a recepgao do sinal direto.

Em cenarios caracterizados por altos valores de « e baixos valores de u, como 0s
observados na Figura 5.6 (Cenario 2, 60 GHz) e na Figura 5.8 (Cenario 4, 55 GHz), surge
uma divergéncia entre as curvas teéricas e simuladas em altos valores de E;/N,, espe-
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Figura 5.7: Cenario 1 (LoS, HV) e Cenario 2 (LoS, VV), ambos com separacao Tx-Rx de
3,29 m e 65 GHz.
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cificamente, acima de aproximadamente 20 dB (M = 32), 25 dB (M = 128) e 30 dB
(M = 512) para o Cenario 2, e acima de 25 dB, 30 dB e 35 dB, respectivamente, para
o Cenario 4. Essa discrepancia pode decorrer da aproximag¢ao da funcéo erro comple-
mentar e da truncagem de uma série infinita para um namero finito de termos, o que pode
introduzir pequenas imprecisdes mais evidentes em regimes de alta SNR. Ainda assim, a
aderéncia geral entre os resultados analiticos e simulados confirma a validade e robustez
da aproximacao tedrica proposta para a faixa pratica de SNR.

A Figura 5.9, correspondente a 60 GHz, ainda demonstra a superioridade do Cenario
4 sobre o Cenario 3, embora a diferenca entre eles se torne menos acentuada. Nesse
caso, o Cenario 4 apresenta valores mais equilibrados de x = 1,80 e ;1 = 2, 06, indicando
uma interagao favoravel entre um componente LoS dominante e a diversidade de ondas
multipercurso. O Cenario 3, com k = 1,19 e p = 1,57, também oferece robustez razoavel,
mas com uma contribuigdo mais fraca do sinal direto.

Finalmente, na Figura 5.10 (65 GHz), o Cenario 4 continua a superar o Cenario 3
em termos de SEP em todas as ordens de modulagao e faixas de SNR. Com x = 3,53 e
1 = 1,32, o canal no Cenario 4 mantém um forte componente LoS, preservando ao mesmo
tempo uma riqgueza moderada de ondas multipercurso. Em contraste, o Cenario 3, carac-
terizado por valores menores de k = 1,05 e u = 0, 84, exibe condi¢cées de desvanecimento
mais severas, que degradam significativamente o desempenho, sobretudo para ordens de
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Figura 5.8: Cenario 4 (LoS com separacao Tx-Rx de 2,77 m) e Cenario 3 (nLoS com
separacao Tx-Rx de 3,29 m), a 55 GHz.
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modulagao mais altas.

Em linhas gerais, os resultados de simulagao confirmam a precisao da aproximagao
em forma fechada proposta para diferentes ordens de modulacao, configuracées de pola-
rizagao e frequéncias na faixa de ondas milimétricas. Uma ligeira divergéncia entre as cur-
vas teodricas e simuladas foi observada em cenarios caracterizados por valores muito altos
de x e baixos de p, particularmente em regimes de alta SNR. No entanto, para as faixas de
SNR tipicamente encontradas em sistemas de comunicagao praticos, a aproximagao pro-
posta permanece notavelmente precisa e fornece uma ferramenta confiavel para avaliagcao
de desempenho e projeto de sistemas em ambientes realistas de desvanecimento.
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Figura 5.10: Cenario 4 (LoS com separacao Tx-Rx de 2,77 m) e Cenario 3 (nLoS com
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CAPITULO 6

ARTIGOS PUBLICADOS

Conforme estabelecido pelo formato alternativo de tese do PPGEELT-UFU (Programa
de Pdés-Graduacao em Engenharia Elétrica da UFU) em sua Portaria PPGEELT N° 37
de 30/09/2024, este capitulo relne os dois artigos cientificos resultantes desta tese, ja
publicados em periddicos indexados de relevancia internacional.

O primeiro artigo: "Performance Evaluation of Cross M-QAM Modulation over Stan-
dardized RF2 5G Frequency Bands Using the n—u Fading Model", no qual o doutorando
€ primeiro autor, foi publicado na revista IEEE-Access, no dia 10 de fevereiro de 2025,
com o DOI: https://doi.org/10.1109/access.2025.3540713. Trata-se de um artigo de
Qualis-CAPES no estrato A3 na area-mae Engenharias IV.

O segundo artigo: "Closed-Form Approximation to the Average Symbol Error Probability
for Cross-QAM over k—u Fading Channels with Experimental Validation in the Millimeter-
Wave Band", no qual o doutorando também é primeiro autor, foi publicado na revista
Telecom-MDPI, no dia 02 de outubro de 2025, com o DOI: https://doi.org/10.3390/
telecom6040072. Trata-se de um artigo com Fator de Impacto 2,4 e percentil 62,5% (Q2).

Cabe enfatizar que ambos os artigos cumprem as exigéncias da referida Portaria.
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ABSTRACT This paper delves into the study of the generalized short-term fading model n-u. It introduces,
for the first time in the literature, closed-form expressions for the Symbol Error Probability (SEP) of cross
M-QAM modulation operating under the n-u fading channel. Furthermore, the SEP of the aforementioned
modulation is evaluated across selected frequency bands within the standardized Range Frequency 2
(RF2) millimeter-wave (mm-wave) for 5G systems, specifically at 26, 28, and 39 GHz. The assessment
is based on channel modeling results available in the literature, derived from an extensive measurement
campaign conducted under both line-of-sight (LoS) and non-line-of-sight (nLoS) conditions within an indoor
environment, and considering different Tx-Rx distances. The findings provide valuable information on the
performance of cross M-QAM modulation across different modulation orders, frequencies, line-of-sight
conditions, and Tx-Rx distances in realistic mm-wave 5G scenarios, enhancing our understanding of its
suitability in various real deployment conditions.

INDEX TERMS Wireless communication, 5G mobile communication, channel estimation, cross M-QAM,
millimeter wave, fading channels.

I. INTRODUCTION

The constant evolution of telecommunications systems is
driven by advancements in hardware, software, and the
widespread adoption of high-speed broadband networks.
The convergence of artificial intelligence, edge computing,
and the Internet of Things (IoT) further accelerates this
evolution [1]. It is for these reasons that systems such as 5G or
Wi-Fi 6 are still in the implementation phase, and researchers

The associate editor coordinating the review of this manuscript and

approving it for publication was Ahmed Almradi

are already investigating the next wireless systems that will
replace them (6G and Wi-Fi 7).

Quadrature Amplitude Modulation (QAM) is a key
technique in the context of modern wireless communication,
offering efficient data transmission. In square QAM, symbols
on a grid represent unique amplitude and phase combinations,
enabling high data rates in applications like broadband and
Wi-Fi [2]. Non-square QAM variants, like cross QAM,
adapt symbol spacing for increased efficiency. This is
especially valuable in challenging wireless environments
with interference and fading, optimizing spectral efficiency
and data throughput in diverse communication scenarios.

© 2025 The Authors. This work is licensed under a Creative Commons Attribution 4.0 License.
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In wireless environments, obstacles can block the direct
radio path, causing shadowing or long-term fading. On the
other hand, multipath effects are caused by reflection and
scattering of the transmitted signal, leading to short-term
fading. These phenomena can result in severe signal variation,
making communication impractical in extreme cases [3].
Therefore, the development of reliable systems necessitates
accurate channel models.

The diverse scenarios anticipated for advanced wireless
network applications, particularly in the mm-wave band
for 5G or even 6G systems, will undoubtedly result in
varied propagation conditions. Traditional fading models
such as Rayleigh [4], Hoyt [5], Rice [6], Nakagami-m
[7], and Weibull [8] may still prove useful but exhibit
limited flexibility in addressing more complex situations.
Alternatively, more adaptable and generalized models like
a-u [9], k-, and n-p [10] can be useful.

Generalized models have been widely applied in
the literature for short-term fading modeling. They are
particularly useful in practical scenarios such as vehicular-
to-vehicular networks (V2V) [11], device-to-device com-
munications (D2D) [12], body area networks (BAN) [13],
ultrasonic underwater channels [14], 5G RF2 networks [15],
narrow-band communication [16], and mm-wave propaga-
tion [17], [18], [19], [20]. A recent study [21] evaluated the
o~ model using practical measurements, demonstrating its
superior capability in modeling composite fading compared
to traditional models, thus highlighting its versatility. The
body of research on these generalized fading models is
extensive, with numerous studies illustrating their practical
usability. Many of these studies conclude that the modeling
capabilities of generalized models exceed those of simpler
models [15], [17], [18], providing a more accurate repre-
sentation of various wireless communication environments.
The traditional models may not suffice in some specific
scenarios, such as some encountered in mm-waves [17],
[18], [19], [20]. In these situations, the received signal’s
envelope probability density function (PDF) may exhibit
bimodality effects, especially in challenging severe fading
conditions, necessitating more generalized models to capture
all peculiarities.

This work explores the study of the generalized fading
model n-p [10], known for its mathematical simplicity and
its ability to model nonlinearities and correlations imposed
by the propagation medium. We derived, for the first time
in the literature, a closed-form SEP expression for cross
M-QAM modulation operating in the n-u fading channel.
The proposed expression was validated through performance
simulations in MATLAB. The digital communication sim-
ulations were conducted across selected frequency bands
within the standardized RF2 mm-wave range for 5G systems,
specifically at 26, 28, and 39 GHz. This assessment is
based on channel modeling results derived from an extensive
measurement campaign conducted under both LoS and nLoS
conditions within an indoor environment, as documented in
the literature [15]. The findings provide valuable insights into
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the performance of cross M-QAM modulation in realistic
mm-wave 5G scenarios, enhancing our understanding of its
suitability in diverse real-world deployment conditions and
revealing the operational challenges of future telecommuni-
cation systems in the mm-wave range.

The remainder of this article is organized as follows.
Section II presents fundamental concepts of cross M-QAM
modulation, the influence of fading on the SEP, and an
overview of the n-u fading model. In Section III, a novel
closed-form expression for the SEP considering the n-u
model is derived. Section IV revisits the field measurements
and channel modeling used in this work and conducted for
the standardized RF2 millimeter-wave bands for 5G systems.
Section V describes computational simulations for validating
the proposed expression and its results, analyzing the SEP
performance of cross M-QAM modulation under various
propagation conditions, modulation orders, and frequencies.
Finally, Section VI provides concluding remarks and insights
drawn from this study.

Il. BASIC REVIEW

A. CROSS M-QAM

Quadrature Amplitude Modulation is a widely used modula-
tion scheme in digital communication where both amplitude
and phase are utilized to carry information. The constellation
of QAM has M = 2b symbols, where b is the number
of bits of each constellation symbol. In the cross M-QAM
constellation, b > 5 is an odd integer. Its symbol alphabet is
defined as follows [22]:

s=xQRu—1)x Q2v—1)j, (D
where

u=1,...,3.206=9/2

{ 1., 3207972, ify < o632
VvV =

if u > 20372

1,...,20=972 ’
and j is the imaginary unit of complex numbers.

In addition, there is also the so-called scale factor, defined
by:

_ 1
k==, (2)

where Epp is the average symbol energy of the M-QAM
constellation, which is used to re-scale the constellation in
terms of energy. Specifically, this average symbol energy of
cross M-QAM constellations is defined as [22]:

Eszﬁ(szM +M %—128). 3)

The points of the M-QAM constellation are classified
according to the number of neighboring symbols horizontally
and vertically. The quantities of each type of point are: (a)
Eight points with two neighboring symbols; (b) 3v/2M —
16 points with three neighboring symbols; (c) M — 3V2M +
8 points with four neighboring symbols (interior points).
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FIGURE 1. Cross 32-QAM constellation.

As an example, in Fig. 1 we have the representation of the
cross 32-QAM modulation scheme with its types of points.

Therefore, considering only additive white Gaussian noise
(AWGN) the cross QAM SEP is given by [22]:

P.(y) = (2 —~ g\/%) erfe(k/y)
- (1 +Z - %\/%) erfc’(k /),  (4)

log,(M)E, - . .
where y = 11::]—(; = %O)b is the instantaneous normalized

signal-to-noise ratio at the receiver, Ep is the average bit
energy in joules, and N is the noise power spectral density at
the receiver, given in [watts/Hz].

B. DIGITAL MODULATION IN FADING CHANNELS

In a propagation scenario with fading, the instantaneous value
of y will vary randomly and its PDF will depend on the
considered type of fading. Thus, the average SEP can be
calculated as [23]:

P_e=/o P.(y)p(y)dy (5)

where, P, () is the SEP conditioned on a fixed y and p (y)
is the PDF of y.

C. THE n-u FADING MODEL

The n-p fading model, proposed in [10], is grounded in
physical propagation phenomena and is developed in two
distinct formats. Format 1 considers a signal composed
of clusters of multipath waves propagating in a non-
homogeneous environment, while Format 2 also considers
a signal composed of clusters of multipath waves, but
propagating in a homogeneous environment, where the in-
phase and quadrature components are correlated. The PDF
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of y, considering n-u fading, is given by [24]:

2Tt Ry
F(OH!= 173

exp (—Mé) I (ZMH é) : ©)
Y 2 14

where & and H are constants, I" is the Gamma function, given
by:

p(y) =

o0
I'(z) =/ 1 exp(—t)dt; Re(z) > 0, @)
0
and IM 1 is the modified Bessel function of first kind and
2
order u — %
According to [25] (p. 375, Eq. 9.6.7) we have:
(3"
I, 1 (@~ —F—— (3)
"
2 r (u + %)

where . — % is not a negative integer.
By substituting (8) into (6), considering z = 2uH %
we obtain:

2/ Pt hty 2=l
FoT (i+3) 7%

The parameter p is related to the number of multipath
clusters, while 3 denotes the average normalized signal-to-

noise ratio.
In Format 1,

py)~ exp (—2,uh%). )

h= T (10)

where 0 < n < oo is the scattered wave power ratio between
the in-phase and quadrature components of each cluster.
In Format 2,

h= 1, (11)

where —1 < n < 1 is the correlation coefficient between the
scattered wave in-phase and quadrature components of each
cluster of multipath.

lll. CLOSED-FORM SEP EXPRESSION FOR CROSS M-QAM
UNDER -1 FADING
Applying the P,.(y) for the cross M-QAM constellation given
in “), and p (y) for the n-p fading model presented in (9),
to P, given in (5), we obtain
o 2 /ThH 2t
. =
For (i+4) 7

(AX—BY), (12)

where:

a=(2-1/3). (13)
B=(1+,%4—% %) (14)
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and X and Y are respectively defined as:

o
X = / erfc (k/y) y*~'exp (—2,u,h%)d)/, (15)
0

Y:/ erfc? (ky/7) v~ exp (—Z/Lh%)d)/, (16)
0

in which k is a scaling factor defined in (2).

Initially, the term X is determined by applying the
substitution from equation (17), which involves a change of
variables:

y =% = dy = Bdx. (17)

This substitution changes the integration limits from y =0
(corresponding to x = 0) to y = oo (corresponding to x =
00). Thus, we can then rewrite the term X as:

o0
X = W/ erfc (x) x**~!exp (— 2’th2) dx.  (18)
0

As stated by [26], the complementary error function is
approximated to:

exp(—2x2
+ p(; ). (19)

2
erfe(x) ~ 2R

Hence,

o
4p—1 2uh+k*y 2
X = 3k4"'/0 X o exXp (—WX dx

o
+k+u/ x4“_lexp< 6’”3’:% 2) dx. (20)
0

We use the following definite integral from the integral table
in [27]:

[e¢]
/ X2 exp(—Bx*)dx = {,,‘g{ 21
0

_ 2m+1
where v = S

By comparing equations (20) and (21), we obtain: n =
Ly = w = 2u and B % Therefore,
equation (18) results in:

_rewy |11\ 3\
X = 2 |:3 (Zuh-i-kz?) + 6uh+4k%y - (22

The term Y can be found by considering the same variable
substitution presented in (17) and can be rewritten as:

k4u

o0
Y= 2 [ erfc?® (x) x*"- lexp( 2uth 2) dx.  (23)
0

We expand the approximation of [26] given in (19),

7.2 8.2
9,2 exp|—gx exp(—x3x
erfc?(x) v SREED) (63 ), (43 ), (24)

and we apply the approximation to the equation (23) to obtain

o0
_ 1 4p—1 2uh+2ky2
Y‘W/O x exP( Ty XT)dx
Y Sl 6uh+TK>T 2
- 2 )’
+3k—4u/0 X eXP( Ty ¥ )dx

o0
+ 2]{%“/0 Pt exp( —6”2;% Y 2) dx. (25)

By using the definite integral in equation (21) again,
equation (23) results in:

y — rewy™ | 1 ! 2u
- 2 18 \ 2uh+2 k2y
L rewy 3\
2 3 6ph+7 k2y

rewy | 1 3 2u
+ 2 [7 (6uh+8 k27) : (26)

By applying equations (26) and (22) to (12), we obtain
the closed-form average SEP expression for a cross M-QAM
constellation in the n-u fading channel as presented as in (27),
shown at the bottom of the page.

IV. FIELD MEASUREMENTS AND CHANNEL MODELING
In this work, we utilize the measurement results obtained
from [15] to validate the performance of cross QAM schemes
in mm-wave bands. The channel measurements in [15]
were carried out in a laboratory of the iTEAM Research
Institute at the University Polytechnic of Valencia, Spain.
The dimensions of the laboratory are 13.5-m-long, 7-m-width
and 2.6-m-high. The environment is characterized by rich-
multipath, with scattered and reflected contributions, due
to radio-frequency equipment, metallic cupboards, multiple
work tables, and benches equipped with electronic devices
and chairs, among others. The channel’s frequency response
was quantified in the frequency domain using a Keysight
PNA N5227 VNA-based channel sounder, employing Q-PAR
ultra-wideband antennas with vertical polarization and an
omnidirectional pattern. The receiver antenna, positioned to
simulate a uniform rectangular array, was part of a system
for detailed channel behavior assessment. The measurements
enable the examination and comparison of channel behavior
across the 26, 28, and 39 GHz bands under identical
conditions.

In [15], measurements were conducted at various distinct
positions across six different scenarios, and short-term fading
modeling was performed for several distributions using the
nonlinear least square method, including the n-u distribution,
which is of particular interest for this work. In this study,

P, = L2tan (53 2|4 (s )ZM
rw)r(,ﬁ%) 2V M )| 3\ untk2y

_ vanrrew (12 3 [2 L( )2"+1( 3 )2/*
ror(u+}) M T2V M) | 18\ 2unr2kty 3 \6uniery
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+ ( 6uh+4k27)
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1 3 2u
2 ((mh+8k27) @7)
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we specifically focus on the results obtained for three of
these six scenarios (2, 3, and 5). Scenarios 2 and 3 involve a
spacing of 7.78 meters between the transmitting and receiving
antennas, with measurements carried out under LoS and nLoS
conditions, respectively. Scenario 5 involves LoS conditions
with a spacing of 4.91 meters between the antennas. These
three scenarios were selected due to their coverage of
both LoS and nLoS conditions, as well as representing the
maximum and minimum Tx-Rx distances in the measurement
campaign. Table 1, partially extracted from [15], presents the
fitting results for scenarios 2, 3, and 5 using the n-u fading
model.

TABLE 1. Fitting results for Scenarios 2, 3, and 5 considering y-x
distribution extracted from [15].

Scenario | Frequency [GHz] n m NMSE [dB]
2 -LoS 26 1 1.17 —24.29

- 28 1.39 | 1.08 —32.90

- 39 = 1.21 —26.29
3 -nLoS 26 s 1.02 —28.88

- 28 = 1.06 —30.81

- 39 = 0.99 —36.84
5-LoS 26 ~ 1.39 —25.90

- 28 ~1 | 194 —24.25

- 39 = 1.38 —20.92

The results in Table 1 demonstrate that the 1-u distribution
provides good adherence to practical data, with the normal-
ized mean square error (NMSE) consistently below —20 dB
and, in some cases, even lower than —36 dB. By drawing
new conclusions from the results presented in Table 1 (not
included in [15]), it is possible to verify that in almost all
cases, 7 ~ 1, indicating a balance of power between the
in-phase and quadrature components of the received signal.
The w value, which is related to the number of multipath
clusters, tends to be higher for Scenario 2 (LoS) compared to
Scenario 3 (nLoS), despite both having a Tx-Rx separation of
7.78 m. Additionally, in Scenario 5, which also features LoS
conditions but with a smaller Tx-Rx separation (4.91 m), the
average p values further increase compared to the previous
two scenarios. This suggests that while the n-x distribution
does not explicitly model the LoS path, it effectively captures
the LoS effect by increasing the u factor.

Interestingly, in Scenario 2 at 28 GHz, despite being a
LoS condition, the u value of 1.08 was lower than for
the other two frequencies evaluated, and the n value of
1.39 indicates a power imbalance between the in-phase and
quadrature components in the environment. This suggests
a more challenging propagation condition compared to the
26 GHz and 39 GHz frequencies in the same scenario.
It is conjectured that in this specific case (Scenario 2,
28 GHz), despite the presence of a direct line-of-sight path,
multipath components caused by reflections, diffractions,
and scattering from objects in the measurement environment
likely created secondary paths with intensities comparable to
the main path but with different phases, leading to this power
imbalance.
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V. PERFORMANCE EVALUATION

To evaluate the performance of cross M-QAM modulation
operating in an indoor mm-wave environment, a simulated
cross M-QAM communication system was developed in
MATLAB. The system includes a transmitter that generates
N random symbols from the M-QAM constellation. The
channel between Tx and Rx is modeled as a slow n-u
fading channel, assumed not to vary significantly during the
interval of each symbol, thus introducing a multiplicative
gain to the envelope of the received symbols.! A vector
of circularly symmetric complex Gaussian noise with zero
mean and variance %, dependent on the configured signal-
to-noise ratio, is added to the received symbol vector, already
weighted by the channel gain. The receiver is implemented
with a zero-forcing equalizer at the input, followed by a
maximum likelihood detection system. The SEP estimation
is performed by dividing the number of incorrectly detected
symbols by the total number of transmitted symbols. All
performance curves presented in this section were generated

with ]EVZ varying from 0 dB to 50 dB and for each point

considering the transmission of N = 108 symbols.

The developed system was initially simulated for M =
{32, 128, 512}, considering an n-u channel with the n and
values presented in Table 1 for Scenarios 2 (LoS) and 3
(nLoS). The estimated P, (marks) at the frequencies of
26, 28, and 39 GHz are shown in Figs. 2, 3 and 4, along
with the theoretical curves for Scenario 2 (solid lines) and
Scenario 3 (dashed lines), obtained using equation (27) for
each evaluated case.

Analyzing the results presented in Figs. 2, 3 and 4,
it can be observed that the theoretical and simulated curves
exhibit strong agreement in all simulated cases, validating the
proposed equation (27) in this work. As expected, for both
scenarios and all frequencies, increasing the modulation order
increases P,. It is also noticeable that performance becomes
quite critical across all evaluated cases, since achieving P, <
107° is not feasible without an 1ETZ > 33dB for M =32 and
JETZ > 43 dB for M = 512. Such high E,/Ny values are
rarely attainable in real-world situations, highlighting the
importance of employing robust channel coding to mitigate
this issue and guarantee quality of service for the final user.

Comparing the results obtained for LoS and nLoS condi-
tions, it is evident that, for all values of M, the LoS scenarios
consistently provide significantly better performance than the
nLoS scenarios. This is expected, as under LoS conditions,
signal variations are less pronounced, maintaining a more
stable average received signal level. An exception was
observed at 28 GHz, where the performance in Scenario 2
(LoS) was similar to that in Scenario 3 (nLoS). This similarity
is attributed to the channel modeling in Scenario 2 at 28 GHz,
which captures the effect of a power imbalance between the
in-phase and quadrature components of the signal (n = 1.39)

IFor the sake of simplicity, the random samples corresponding to the
channel gain are generated in MATLAB using the Inverse Transform
sampling method.
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FIGURE 3. Scenarios 2 (LoS) and 3 (nLoS) both with Tx-Rx separation of
7.78m and 28 GHz.

and a low u value of 1.08, rendering this scenario as critical
as the nLoS condition. This was previously discussed in
the analysis of Table 1. Another important and non-obvious
conclusion that can be drawn from a careful analysis of the
results in Figs. 2, 3 and 4 is that increasing the frequency
does not necessarily lead to an increase in the probability
of error. This can be observed by evaluating the curves for
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7.78m and 39 GHz.

the same modulation scheme in the same scenario across the
three plots (26, 28, and 39GHz). For example, considering
the curves for 128-QAM modulation in Scenario 2 (with
the theoretical curve represented by the solid black line),

it can be seen that to achieve a P, < 1079, an jEv’(’) greater

than ~ 39 dB is required at 26 GHz, while at 28 GHz, 1%
must be greater than ~ 41 dB, and at 39 GHz, 2—’6 must be
greater than =~ 38 dB, indicating that, in this specific case, the
best performance is obtained at the highest frequency. Thus,
although in practice the increase in frequency leads to higher
attenuation, it does not have a direct impact on the severity of
fading.

To compare the P, results between two LoS scenarios
with different Tx-Rx separation distances, simulations were
conducted for Scenarios 2 (Tx-Rx separation of 7.78 m) and 5
(Tx-Rx separation of 4.91 m) at a frequency of 26 GHz.
The estimated ITe for M = {32,128,512}, along with
the theoretical expressions for Scenario 2 (solid lines) and
Scenario 5 (dashed lines), are presented in Fig. 5.

Analyzing Fig. 5, it can be concluded that, for any value
of M, operation in Scenario 5, with a shorter LoS distance,
results in a lower P, compared to Scenario 2. This is because
the closer the transmitter is to the receiver without obstacles
between them, the stronger the main path’s power is relative
to other secondary paths in the environment. Consequently,
this reduces signal variation at the receiver and improves
performance. Although not shown here, the authors also
compared Scenarios 2 and 5 at 28 GHz and 39 GHz through
simulations, and the overall conclusions aligned with those
obtained for the presented case of 26 GHz.
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FIGURE 5. Scenarios 2 (LoS with Tx-Rx separation 7.78m) and Scenario 5
(LoS with Tx-Rx separation 4.91m), at 26 GHz.

VI. CONCLUSION

This paper presented, for the first time in the literature,
closed-form expressions for the SEP of cross M-QAM
modulation operating in n-p fading channels. Through a
MATLAB simulation, the system performance was evaluated
in standardized mm-wave RF2 bands for 5G systems,
specifically at frequencies of 26, 28, and 39 GHz, under
LoS and nLoS conditions, as well as different Tx-Rx
distances and modulation order, where it was possible to
validate the proposed theoretical expression. Additionally,
a series of conclusions were drawn regarding the system’s
performance, where the difficulty of achieving low error rates
without high signal-to-noise ratio values was demonstrated.
An important and non-obvious conclusion was that increasing

the

frequency does not necessarily lead to performance

degradation. The results presented contribute to a better
understanding of the challenges future systems will face
in ensuring reliable communication within these mm-wave
bands.
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Abstract

This work presents a closed-form approximation to the symbol error probability (SEP) for
cross-quadrature amplitude modulation (cross-QAM) schemes over k- fading channels.
The proposed formulation enables accurate performance evaluation while avoiding compu-
tationally expensive numerical integration. The analysis covers millimeter-wave (mmWave)
frequencies at 55, 60, and 65 GHz, under both line-of-sight (LoS) and non-line-of-sight
(nLoS) conditions, and for multiple transmitter—receiver polarization configurations. A key
contribution of this work is the experimental validation of the theoretical expression with
real channel-measurement data, which confirms the applicability of the x—i model in real-
check for istic mmWave scenarios. Furthermore, we perform a detailed parametric study to quantify
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to support an increasing number of connected devices. 5G networks emerge as a response
to these challenges, offering substantial improvements over previous generations of mobile
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To address the reduction in spectral efficiency, it is common to increase the order of the
modulation. Thus, QAM (quadrature amplitude modulation) schemes are often employed
in various studies in the literature [3,4]. Currently, non-square constellations are widely
used in communication systems because they exhibit lower amplitude fluctuations than
square constellations [5,6]. Additionally, the performance of QAM in photonics-aided
mmWave systems with multi-antenna diversity has been investigated in [7], reinforcing its
practical relevance in next-generation architectures.

The advanced applications envisioned for wireless networks, especially in the
mmWave band for 5G and future 6G systems, will inevitably lead to a wide range of
propagation conditions. Although traditional fading models such as Rayleigh [8], Hoyt [9],
Rice [10], Nakagami-m [11], and Weibull [12] may still be applicable, their ability to adapt to
more complex scenarios is limited. However, more flexible and generalized models, such as
the a—p [13], k—u, and 57— [14] models, offer greater potential to represent these challenging
conditions. Recent studies also highlight the relevance of generalized models such as x—u
and Beaulieu—Xie for analyzing realistic fading and interference environments [14,15].

These generalized models have proven particularly effective in representing propaga-
tion characteristics in real-world applications, including spectrum sensing [16], vehicular-to-
vehicular (V2V) scenarios [17], device-to-device (D2D) communication systems [18], body
area networks (BAN) [19], underwater ultrasonic links [20], 5G Frequency Range 2 (FR2)
deployments [21], narrowband transmission systems [22], and mmWave channels [23-26].
Recent experimental investigations, such as the one conducted in [27], confirmed the flex-
ibility of the a—u model in describing composite fading more accurately than classical
models, further reinforcing the usefulness of generalized approaches. More recent studies
have also validated the suitability of generalized fading models for next-generation sce-
narios, including x—u shadowed fading with hardware impairments [28], fading channel
models for outdoor mmWave communications [29], and symbol error probability analysis
under a—x—yu fading [30]. In particular, recent studies have also further highlighted the
relevance of the x—i model in next-generation systems, ranging from the characterization
of novel modulation techniques [31], to secure transmission strategies in uplink Sparse
Code Multiple Access (SCMA) [32], and even mixed fading products with practical and
RIS-enabled applications [33].

The literature provides strong evidence that these generalized models offer enhanced
adaptability to various wireless contexts [21,23,24]. In contrast, conventional models often
fall short in representing particular propagation conditions, notably in mmWave scenar-
ios [23-26], where the envelope probability function density (PDF) of the received signal
may exhibit bimodal characteristics. These effects, common in severe fading conditions,
underscore the necessity of employing generalized models to capture the full range of
physical phenomena observed in modern wireless.

Building on this line of research, the present study turns to the generalized x—u fading
model [14], which is widely recognized for its flexibility in characterizing a variety of
multipath propagation conditions, including both LoS (line-of-sight) and nLoS (non-line-
of-sight) scenarios. This model captures small-scale fading effects by accounting for the
presence of multiple dominant components and clustered scatterers, offering enhanced
analytical tractability and encompassing several classical models as special cases. A closed-
form approximation is derived for the SEP (symbol error probability) of cross-QAM schemes
over the x—¢ model. The analytical result is validated through performance simulations
conducted in MATLAB R2024b. These simulations were carried out at mmWave frequencies
of 55, 60, and 65 GHz. The evaluation is based on channel models developed from an
extensive measurement campaign reported in [23], which considered both LoS and nLoS
conditions in indoor scenarios. The results provide valuable insights into the behavior of
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QAM schemes in mmWave environments, clarifying their practical applicability and the
challenges they may face in future high-frequency communication systems.

We align our discussion with the 3GPP TR 38.901 channel model for 0.5-100 GHz,
which serves as the industry reference for 5G evaluations. Although TR 38.901 does not
prescribe the x—u distribution per se, k—u generalizes key fading conditions underlying the
standard models (including Rician, Rayleigh, and Nakagami-m), and numerous mmWave
measurement campaigns in 28-65 GHz have reported excellent goodness-of-fit for x—u
and related generalized distributions [21,23,24]. We therefore adopt x— as an analytically
tractable, generalized, and measurement-supported model consistent with 5G propagation.

1.2. Contributions and Organization

This work presents an adaptation of the analytical framework to the x—u fading
model, which, unlike the commonly considered #—pu model in the literature, captures
multiple dominant components and clustered scatterers typical of mmWave propagation.
This adaptation required reformulations in the expansions of the Bessel function and
approximations to the complementary error function, due to the coupling between the
parameters x and y, preserving the convergence and accuracy of the expressions.

Furthermore, we propose a closed-form approximation to the SEP of cross-QAM mod-
ulation schemes over k- fading channels, particularly for the mmWave band. This expres-
sion avoids the need for numerical integration, which provides computational efficiency.

The work also provides experimental validation using measurement data from cam-
paigns at 55, 60, and 65 GHz, covering scenarios with LoS and nLoS conditions, as well as
various polarization combinations, which have not been addressed in previous studies.

Finally, we offer a detailed parametric study on the influence of the parameters x and
u on modulation performance, providing practical insights for the design of robust systems
in generalized fading environments.

The remainder of this paper is organized as follows. Section 2 reviews the cross-
QAM scheme over x—u fading. In Section 3, a closed-form approximation to the SEP of
cross-QAM over the x—u fading model is derived, representing a key contribution of this
work. Section 4 analyzes the experimental data from [23] to validate the applicability of
the model to mmWave environments, including statistical fitting with the x—u distribution.
Section 5 presents a performance evaluation based on MATLAB simulations at 55, 60, and
65 GHz, considering LoS/nLoS scenarios and different polarization configurations. Finally,
Section 6 summarizes the main findings and conclusions.

2. Basic Review
2.1. Cross M-QAM Modulation

QAM is widely employed in digital communication systems due to its ability to
efficiently transmit information through simultaneous modulation of carrier amplitude
and phase. In this scheme, the constellation comprises M = 2 symbols, with b denoting
the number of bits carried by each symbol.

For odd values of b satisfying b > 5, a variation known as the cross M-QAM constel-
lation is often adopted. Unlike conventional square-grid layouts, this structure arranges
the symbols in a cross-shaped geometry to approximate a more compact constellation.
This approach reduces the average symbol energy while supporting Gray-like labeling
strategies. The resulting constellation points are mathematically described as

s=+(2u—1)=£ (20 —1)j, 1)
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where the indices 1 and v follow these rules:
u=1,..,3.20-9572
1,...,3:207972;if y < 2(0-3)/2
OTN 1. 2079724y s 20-3) /2
and j is the imaginary unit.
To normalize the constellation energy, a scale factor k is introduced, given by
k= —FA— )

vVEm’

where Ep denotes the average energy per symbol in the cross-QAM constellation. Accord-
ing to [34], this average energy is expressed as
Em = 311\28_32' (3)

The constellation points are classified based on the number of adjacent symbols they
have in the horizontal and vertical directions:

(a) 8 symbols have two neighbors;
(b) 3v2M — 16 symbols have three neighbors;
() M —3+v2M + 8 symbols have four neighbors.

An illustration of this structure for M = 128 is shown in Figure 1, where the different
categories of points are highlighted.
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Figure 1. Cross 128-QAM constellation.

Assuming an additive white Gaussian noise (AWGN) channel, the SEP for cross-QAM
modulation is analytically given by [34]

Pir) = (2 3/ Jenteey) = (14 = /B ety m), @



Telecom 2025, 6, 72

50f17

where ¢y = i,—l‘(’)‘ = log, (M) 1% represents the instantaneous signal-to-noise ratio (SNR) at the
receiver, with E, being the average bit energy and Ny the one-sided noise power spectral
density in [watts/Hz].

This modulation format provides improved spectral efficiency for high data rate
transmissions by enabling non-square constellations, which are particularly advantageous
when M is not a power of four. Although square constellations are generally easier to
implement, cross-QAM offers a compelling trade-off between the average energy per
symbol and the constellation compactness [2]. It is therefore a practical choice for adaptive
modulation schemes in modern wireless communication standards.

2.2. Fading Channels

In a fading propagation scenario, the instantaneous value of y will vary randomly,
and its PDF will depend on the considered type of fading. Thus, the average SEP can be
calculated as [35]

P = [T Pnpnan, ®)

where P,(7) is the symbol error probability of a QAM scheme conditioned on a fixed 7y
and p(v) is the PDF of +.

2.3. The x—yu Fading Model
The x—p distribution is a flexible and generalized small-scale fading model capable
of characterizing both LoS and nLoS propagation conditions. It has been extensively
employed to describe wireless channels where the received signal is composed of multiple
clusters of multipath components, each potentially containing a dominant wave.
According to [14], the PDF of the instantaneous SNR v over x—u fading is expressed as

1+ (p+1)/2,,(u—1)/2 1+ 1+
p(r)/) = y%(yfl))/ZK(V;ly)/Ze;m _exp(_]"( WK)'y)Iy—l (2]’[ \/ ul 7")’7)/ (6)

where y > 0 corresponds to the number of multipath clusters (or the clustering level of

the scattered components), ¥ > 0 represents the ratio of the total power of the dominant
components to that of the scattered waves, 7 denotes the average received SNR, and I, _1(-)
is the modified Bessel function of the first kind and order p — 1.

The x—pu model encompasses several classical distributions as special cases [14], in-
cluding Rice (x = K,y = 1), Nakagami-m (x — 0, 4 = m), Rayleigh (x — 0, y = 1), and
one-sided Gaussian (x — 0, y = %) Further analytical treatments of QAM over mixed x—u
and #—u fading channels can be found in [36], highlighting the importance of generalized
models in performance evaluation.

To facilitate analytical tractability, particularly in integrals involving the PDF, an
infinite series representation of the Bessel function can be employed. A truncated form of
the infinite series of the Bessel function, as presented in [37] (p. 375, Eq. 9.6.10), for z > O is

given by 4
. (%)
~ p—1
Ii1(z) = (3) Eo TG )
where I'(-) denotes the Gamma function.
Substituting (7) into (6) with z = 2u @, we obtain the following approximation
to the PDF of +:
~ AN _ )y P (1)
p(y) = —=——7 e><p( 7 ) ,go = (8)

]
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3. Closed-Form Approximation to the SEP of Cross-QAM over x—u Model

Applying P.(7) for the cross M-QAM constellation given in (4), and p(y) for the x—u
fading model presented in (8), to P, given in (5), we obtain

B(7) A )" (e (Lx) ) —
Pe(77) o j§0< s (AX = BY) ), 9)
where
A=2-3\5 (10)
B=1+5 -3V ()
and X and Y are respectively defined as
X = ./0. erfc(ky/7)y/ 1 exp(—”(lgxh)d% (12)
Y = /0 erfc® (ky/y)7H exp (— 10T Y dy, (13)

where k is the scaling factor defined in (2).
Initially, the term X is determined by applying the substitution from Equation (14),
which involves a change of variables:

v = % =dy= %dx. (14)

This substitution changes the integration limits from 7 = 0 (corresponding to x = 0)
to v = oo (corresponding to x = o). Thus, we can then rewrite the term X as

e}
j— 1
X = W%Zj/o erfe(x)x?2/-1 exp(—"(kzi;'c)xz)dx. (15)
As stated by [38], the complementary error function is approximated to

eX] 7ix2
erfc(x) ~ eXp(gxz) + p(23 ). (16)

Hence,

8] ) o
~ L 2p42j-1 _ p(d4x)+k*y 2
X~ 3k2"+21/() X exp( oz dx

(17)
« i B (14+x)+4k%7
+ﬁ/0 X2 H2] 1exp(—%)77x2>dx.

We use the following definite integral from the integral table in [39]:
© om B2y — L@ 18
X exp(—px™")dx = 5,55, (18)

where v = 2"12:{1.

By comparing Equations (17) and (18), we obtain: n = 1, v = w =u+j

2~ 2~
By = _y(lJrk;;);rk T and By = _ Bu(l4x)+4ky

Eleas . Therefore, Equation (15) results in

~ Tt 1 #ti 3 Ht
X~ = [3<u(1+x)+k27) * ((3u(1+x)+4k27) ' (19)
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The term Y can be found considering the same variable substitution presented in (14)
and can be rewritten as

Y = ﬁ/g erfc? (x)x2#+2i—1 exp(—”(klzi?)xz)dx. (20)

We expand the approximation of [38] given in (16),

_7,2 _8,2
erfcz(x) ~ exp(3762x2) 4 exp(63x ) i exp(43x ), (21)

and we apply the approximation to the Equation (20) to obtain

1 ® 2ut2j-1 p(14x)+2k%y 2
Y%W/O xHEE exp(—Tx>dx
1  out2j-1 3u(1+x)+7K%F 2
+ b ) 2 exp (ML) d
1 [% 2ut2j-1 3u(14x)+8k%7 2
+ W/o xZH+2 exp(—Tx )dx. (22)

Using the definite integral in Equation (18) again, Equation (20) results in the following:

o DT | 1 1 Hti
V=5 {18 (u(1+x)+2k27)
L) 7 | 1 3 a
T2 {3 (3y(1+n)+7k27) (23)

LT 1 s \RH
2 2\ Bu(1+x)+8k%7y :

Applying Equations (23) and (19) to (9), we obtain the closed-form approximation to

the average SEP of the cross M-QAM scheme over the x—u fading channel as follows:

3 /2 1 1 et 3 Ht
] (2 ~2 M) (3 (rmees) (e >
2 3 /2 1 1 B 3 B 3 et
(1 & 1E) (A Grsde) "+ 3 Grste) " 4 Grste) ) @

4. Field Measurements and Channel Modeling

e MRt (14-x)
2

N

{ K7y2/(1+x)/

E(?) ~ il

0

In this work, the channel model described in [23] was adopted to evaluate the perfor-
mance of cross-QAM schemes in the mmWave band. The measurements were carried out
at the iTEAM Research Institute, Universitat Politécnica de Valencia, Spain, in a laboratory
environment characterized by a high density of reflective and scattering surfaces, including
metallic cupboards, benches, computers, and other furniture. This rich multipath environ-
ment results from propagation mechanisms such as reflection, diffraction, and scattering.
The measurement area covers a volume of approximately 13.5m x 7 m X 2.6 m, enclosed
by reinforced concrete floors and ceilings and walls made of wood and plasterboard.

The measurement campaign, as detailed in [23], aimed to characterize short-term
fading in the 55-65 GHz frequency range. The setup included a vector network analyzer
(VNA), vertically polarized antennas, and a receiver-side XY positioning system forming a
uniform rectangular array (URA). Among the various configurations studied, Scenarios 1,
2, 3, and 4 were selected for analysis in this work due to their representativeness of different
propagation conditions.
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*  Scenario 1: LoS with crossed polarization (HV), distance of 3.29 m between transmitter
(Tx) and receiver (Rx). This setting emphasizes diffuse components by attenuating the
direct path.

*  Scenario 2: LoS with co-polarized antennas (VV) at the same distance of 3.29 m,
providing strong antenna coupling and emphasizing the direct path with mini-
mal attenuation.

*  Scenario 3: nLoS with co-polarized antennas (VV) at the same distance of 3.29 m, with
an absorber obstructing the LoS to emulate common indoor blockage.

*  Scenario 4: Favorable LoS with VV polarization and reduced separation of 2.77 m,
resulting in a strong dominant component.

These scenarios encompass a range of propagation conditions, from strong direct
paths to obstructed environments, providing a comprehensive basis for evaluating signal
fading effects in high-frequency communication systems. Table 1, adapted from [23],
summarizes the estimated parameters of the x—y fading model for Scenarios 1, 2, 3, and 4,
at operating frequencies of 55, 60, and 65 GHz. The table includes (i) the x parameter; (ii) the
u parameter; and (iii) the normalized mean square error (NMSE) (the NMSE is computed as

i 2as \"fi) — Pmodel \'/i 2
PDF, respectively. More negative values indicate a better goodness of fit), which reflects the

), where pPmeas and podel denote the measured and fitted

accuracy of the model fitting to the empirical data in each evaluated scenario. All values
presented in Table 1 were directly reproduced from [23], which reported the x—y model
fitting to the measurement data.

Table 1. Fitting results obtained for Scenarios 1, 2, 3, and 4 considering the x—u distribution,
as described in [23].

Scenario Frequency K ] NMSE [dB]

55GHz 043 0.99 —17.57

1-LoS-HV-3.29m 60 GHz 0.84 0.85 —16.38
65GHz 0.77 0.98 —17.35

55GHz 2.92 0.96 —14.97

2-LoS-VV-3.29m 60 GHz 24.47 0.19 —16.73
65GHz 2.66 0.83 —14.94

55GHz 2.04 0.81 —17.31

3nLoS-VV-3.29m 60GHz 1.19 1.57 —16.19
65GHz 1.05 0.84 —16.47

55GHz 24.43 0.25 —21.16

4-LoS-VV-2.77m 60 GHz 1.80 2.06 —19.62
65GHz 3.53 1.32 —17.89

The results in Table 1 highlight the distinct small-scale fading characteristics across
the four analyzed scenarios, as captured by the estimated parameters x and u of the
x—u distribution.

In Scenario 1 (LoS, HV polarization, 3.29 m), the estimated values of « are relatively
low (between 0.43 and 0.84), indicating a weak dominance of the LoS component. This is
expected due to the cross-polarized configuration, which reduces antenna coupling and
attenuates the direct path. The y values remain close to 1 across all frequencies, suggesting
a mildly dispersive environment with a limited number of significant multipath clusters.



Telecom 2025, 6, 72

9of 17

The NMSE values, ranging from —17.57 dB to —16.38 dB, reflect a good fit between the
model and the measured data.

In Scenario 2 (LoS, VV polarization, 3.29 m), the values of « vary significantly, from
2.66 to 24.47, with the peak occurring at 60 GHz. This strong direct component results
from the co-polarized antenna configuration, which maximizes LoS reception. Notably, the
extremely high k¥ = 24.47 paired with a very low y = 0.19 at 60 GHz points to a channel
dominated almost entirely by a deterministic LoS component, with minimal contribution
from diffuse multipath. This configuration is physically consistent with highly direct
propagation and low scattering. The NMSE values, between —16.73 dB and —14.94 dB,
indicate a slightly more complex fitting process than in Scenario 1, possibly due to the
sparsity of the scattered energy in some frequency bands.

Scenario 3 (nLoS, VV polarization, 3.29 m) presents x values between 1.05 and 2.04,
consistent with the absence of a direct path but the presence of strong reflected components
acting as dominant signal contributors. This is typical in indoor nLoS conditions, where
reflections from walls or furniture can mimic the role of an LoS path. The values of u
range from 0.81 to 1.57, with the highest multipath richness occurring at 60 GHz. The
NMSE performance (—17.31 dB to —16.19 dB) remains comparable to that of the LoS cases,
suggesting that the x—u model adapts well even under obstruction.

Finally, Scenario 4 (LoS, VV polarization, 2.77 m) stands out with the highest average
value of « observed in all scenarios, reaching 24.43 at 55 GHz, alongside an extremely low
u = 0.25. This reflects a propagation condition with a strongly dominant LoS component
and a highly sparse or unstable diffuse component, typical of short-range, highly directive
links. At 60 GHz, x drops sharply to 1.80 and y rises to 2.06, suggesting an increase in
scattering due to greater interaction with surrounding surfaces. However, at 65 GHz, «
increases again to 3.53 while y decreases to 1.32, indicating a slight rebalancing between
the dominant and scattered components. Scenario 4 also yields the lowest NMSE values
among all scenarios (from —21.16 dB to —17.89 dB), demonstrating the excellent fit of the
x—pu model in this near-optimum LoS propagation environment.

In summary, the estimated parameters ¥ and y are physically coherent with the
polarization and geometric configurations of each scenario. The x—u distribution shows
strong modeling capability across both highly directive LoS scenarios and more scattered
nLoS conditions, as evidenced by the consistently low NMSE values.

It is worth noting that in some LoS scenarios, the estimated values of y are less than
one. This condition indicates a propagation environment with a very limited number of
multipath clusters, often associated with highly directive LoS links in which the received
signal is dominated by one or a few strong components and only sparse diffuse scattering.
Physically, # < 1 can represent even more severe fading than the Rayleigh case, since
Rayleigh assumes yu = 1 with fully scattered components of equal power. Such conditions
have also been reported in other mmWave experimental works [23,24], confirming that
u < 1is a meaningful and realistic outcome in these practical scenarios.

5. Performance Evaluation

In order to analyze the performance of the cross M-QAM scheme in an indoor
mmWave environment, a simulated communication system based on this modulation
scheme was developed in MATLAB. The system transmitter generates N random symbols
from the M-QAM constellation. The propagation channel between the transmitter (Tx) and
the receiver (Rx) is modeled as a slow x—u fading channel, assuming that its characteristics
remain practically constant during the transmission of each symbol. Thus, the channel
introduces a multiplicative gain to the envelope of the received symbols, generated in
MATLAB using the Inverse Transform Sampling method [40].
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A vector of circularly symmetric complex Gaussian noise with zero mean and variance
Ny /2, determined by the configured signal-to-noise ratio, is added to the symbol vector
already affected by the channel. The receiver uses a zero-forcing equalizer at the input,
followed by a maximum likelihood detector. The SEP is estimated by computing the ratio of
incorrectly detected symbols to the total number of transmitted symbols. The performance
curves presented in this section were obtained for values of E; / Ny ranging from 0 dB to
40dB, with N = 108 transmitted symbols for each point.

The developed system was initially simulated for M = 32, 128, 512, considering an
x—pu channel with the values of x and y presented in Table 1 for Scenarios 1 (LoS, HV) and 2
(LoS, VV). The estimated P, values (markers) at 55, 60, and 65 GHz are shown in Figures 2—4
for Scenarios 1 and 2. The markers represent the results obtained through Monte Carlo
simulations, while the solid and dashed lines correspond to the theoretical symbol error
rate (SER) curves derived from the closed-form approximation in (24).

Analyzing the results presented in Figures 2—4, it can be observed that the theoreti-
cal and simulated curves exhibit strong agreement in all simulated cases, validating the
proposed approximation (24). This strong agreement has been achieved for relatively low
values of n in (24) (n = 15), due to the rapid convergence of the series whose truncated
series is presented in (7).

_.
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Figure 2. Scenario 1 (LoS, HV) and Scenario 2 (LoS, VV), both with Tx-Rx separation of 3.29 m and
55GHz. The solid (Scenario 1) and dashed lines (Scenario 2) correspond to the theoretical curves
obtained from the closed-form expression in (24), while the markers denote the results from Monte
Carlo simulations.
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Figure 3. Scenario 1 (LoS, HV) and Scenario 2 (LoS, VV), both with Tx-Rx separation of 3.29 m and
60 GHz. The solid (Scenario 1) and dashed lines (Scenario 2) correspond to the theoretical curves
obtained from the closed-form expression in (24), while the markers denote the results from Monte
Carlo simulations.
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Figure 4. Scenario 1 (LoS, HV) and Scenario 2 (LoS, VV), both with Tx-Rx separation of 3.29 m and
65 GHz. The solid (Scenario 1) and dashed lines (Scenario 2) correspond to the theoretical curves

obtained from the closed-form expression in (24), while the markers denote the results from Monte
Carlo simulations.
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At 55 GHz (Figure 2), Scenario 2 consistently achieves superior SEP performance
across all E,/ Ny values and modulation orders. This improvement results from the strong
antenna coupling provided by co-polarization (VV), which maximizes the reception of the
LoS component and minimizes signal degradation. In contrast, in Scenario 1, despite the
presence of a physical LoS, the cross-polarization (HV) configuration causes significant
attenuation of the direct path, leading to worse performance. The estimated channel
parameters reinforce this interpretation: Scenario 1 presents x = 0.43 and u = 0.99,
indicating a scenario with limited dominance of the LoS path and moderate scattering. In
contrast, Scenario 2 shows x = 2.92 and u = 0.96, pointing to a strong direct component
with a similar level of dispersion.

When the frequency increases to 60 GHz (Figure 3), the performance gap between
the two scenarios becomes more evident. Scenario 2 maintains its clear advantage in all
conditions analyzed. The case of a high value ¥ = 24.47 in this scenario indicates a highly
dominant direct path, while the low value y = 0.19 reflects a very limited multipath
richness. At the same frequency, in Scenario 1, the estimated parameters are xk = 0.84
and p = 0.85, suggesting a more balanced distribution between the direct and scattered
components, yet it is insufficient to overcome the polarization losses. As a result, Scenario
2 offers a more favorable propagation environment for the operation of the system.

Lastly, at 65 GHz (Figure 4), Scenario 2 continues to outperform Scenario 1 regardless
of the modulation order or E; / Ny level. The channel parameters for Scenario 2 (x = 2.66,
u = 0.83) still indicate a strong LoS component, maintaining a similar behavior as in lower
frequencies. On the other hand, Scenario 1 presents x = 0.77 and u = 0.98, suggesting
a less prominent direct component and a channel with moderate multipath dispersion,
resulting in reduced performance.

Figures 5-7 illustrate the system SEP performance for the values M = 32, 128, and 512,
under a x—u fading channel, with the values of x and y specified in Table 1 for Scenarios
3 (nLoS, VV, 3.29 m) and 4 (LoS, VV, 2.77 m). The estimated P, values (markers) at 55, 60,
and 65 GHz are depicted in Figures 5, 6, and 7, respectively, along with the theoretical
curves for Scenario 3 (dashed lines) and Scenario 4 (solid lines). In all the cases analyzed,
Scenario 4 consistently outperforms Scenario 3 in all modulation orders and SNR ranges,
highlighting it as the most favorable propagation condition evaluated.

In Figure 5, which corresponds to the 55 GHz frequency, the performance superiority
of Scenario 4 is particularly evident due to the high x value (24.43) and low u value
(0.25), indicating a strong dominant component and limited multipath dispersion. The VV
polarization, combined with a shorter Tx-Rx separation, further improves antenna coupling
and enhances direct signal reception.

In scenarios characterized by high x and low u values, such as those observed in
Figure 3 (Scenario 2, 60 GHz) and Figure 5 (Scenario 4, 55 GHz), a divergence between
the theoretical and simulated curves emerges at high E; /Ny values—specifically, above
approximately 20 dB (M = 32), 25 dB (M = 128), and 30 dB (M = 512) for Scenario 2 and
above 25 dB, 30 dB, and 35 dB, respectively, for Scenario 4. This discrepancy may stem from
the approximation of the complementary error function and the truncation of an infinite
series to a finite number of terms, which can introduce minor inaccuracies that become
more prominent in high-SNR regimes. Nonetheless, the overall agreement between the
analytical and the simulated results supports the validity and robustness of the proposed
theoretical approximation for the practical SNR range.
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Figure 5. Scenario 4 (LoS with Tx-Rx separation 2.77 m) and Scenario 3 (nLoS with Tx-Rx separation
3.29 m), at 55 GHz. The solid (Scenario 4) and dashed lines (Scenario 3) correspond to the theoretical
curves obtained from the closed-form expression in (24), while the markers denote the results from
Monte Carlo simulations.
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curves obtained from the closed-form expression in (24), while the markers denote the results from
Monte Carlo simulations.
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Figure 7. Scenario 4 (LoS with Tx-Rx separation 2.77 m) and Scenario 3 (nLoS with Tx-Rx separation
3.29 m), at 65 GHz. The solid (Scenario 4) and dashed lines (Scenario 3) correspond to the theoretical
curves obtained from the closed-form expression in (24), while the markers denote the results from
Monte Carlo simulations.

Figure 6, corresponding to 60 GHz, still demonstrates the superior performance of
Scenario 4 over Scenario 3, although the gap between them becomes less pronounced. In
this case, Scenario 4 features more balanced values of ¥ = 1.80 and y = 2.06, indicating a
favorable interaction between a dominant LoS component and multipath diversity. Scenario
3, with ¥ = 1.19 and p = 1.57, also offers reasonable robustness, but with a weaker direct
signal contribution.

Finally, in Figure 7 (65 GHz), Scenario 4 continues to outperform Scenario 3 in terms
of SEP across all modulation orders and SNR ranges. With x = 3.53 and y = 1.32,
the channel in Scenario 4 maintains a strong LoS component while preserving moderate
multipath richness. In contrast, Scenario 3, characterized by lower values of ¥ = 1.05 and
u = 0.84, exhibits more severe fading conditions, which significantly degrade performance,
particularly for higher modulation orders.

Overall, the simulation results confirm the accuracy of the proposed closed-form
approximation to various modulation orders, polarization configurations, and frequencies
in the mmWave band. A slight divergence between theoretical and simulated curves was
observed in scenarios characterized by very high x and low y, particularly in high-SNR
regimes. However, for the SNR ranges typically encountered in practical communication
systems, the proposed approximation remains remarkably accurate and provides a reliable
tool for performance evaluation and system design in realistic fading environments.

6. Conclusions

This work presented a closed-form approximation to the SEP of cross M-QAM schemes
over xk—u fading channels. The proposed formulation enables an accurate and efficient
performance evaluation without the need for extensive numerical simulations. The ex-
pression was validated through Monte Carlo simulations in realistic environments within
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the mmWave spectrum (55, 60 and 65 GHz), considering both LoS and nLoS conditions,
different Tx—Rx distances, modulation orders, and polarization configurations.

The results demonstrated excellent agreement between the analytical and the simu-
lated curves, even for high-order modulations and high-SNR regimes, confirming the ro-
bustness of the proposed model. Although minor discrepancies were observed in scenarios
with very high « and low y values—particularly at extreme SNR levels—the approximation
remained highly accurate within the practical operating range of modern wireless systems.

The analysis further revealed that the polarization configuration and the presence of a
LoS component play a critical role in determining the SEP performance. Scenarios with VV
polarization and strong LoS consistently achieved superior performance at all evaluated
SNR levels. However, under lower SNR conditions, the performance gap between LoS and
nLoS scenarios tends to narrow. The observed behavior across different SNR thresholds
highlights the joint influence of the parameters x and y on system performance.

In summary, the derived expression offers a valuable tool for the design and evaluation
of high-frequency communication systems, particularly in emerging 5G and 6G networks.
Future research may extend this framework to other generalized fading models and explore
adaptive modulation and coding strategies based on analytical SEP expressions.
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CAPITULO 7

CONCLUSAO GERAL

O presente trabalho teve como objetivo central investigar o desempenho da modulagéao
M-QAM cruzada sob diferentes condi¢cdes de desvanecimento, considerando os modelos
estatisticos generalizados n—u e k—u, com foco especial na faixa de ondas milimétricas,
essencial para os sistemas de comunicacao de quinta e sexta geracao (5G/6G).

Inicialmente, foi realizada uma anadlise aprofundada do modelo n—u, cuja flexibilidade o
torna especialmente adequado para representar ambientes nLoS e com multiplos clusters
de ondas multipercurso. Foi deduzida uma expressao analitica aproximada em forma fe-
chada para a SEP da modulagdo M-QAM cruzada, a qual foi validada por meio de extensas
simulacdes computacionais. Essa validagao evidenciou a influéncia direta dos parametros
n e u sobre o desempenho do sistema, confirmando que o modelo n—u amplia significa-
tivamente a capacidade de caracterizacdo estatistica do canal em relacdo aos modelos
classicos, como Rayleigh, Rice e Nakagami-m. Na sequéncia, o estudo foi estendido ao
modelo k—u, que possibilita a modelagem de cenérios onde coexistem componentes do-
minantes em linha de visada (LoS) e multipercurso difuso. Uma nova expressao analitica
aproximada em forma fechada foi obtida e validada, demonstrando que os parametros x e
(1 proporcionam um controle mais refinado sobre a severidade do desvanecimento e sobre
o equilibrio entre os componentes deterministicos e aleatérios do canal. Assim, o modelo
k—p mostrou-se particularmente relevante para aplicacées na faixa de ondas milimétricas,
nas quais predominam condi¢Oes hibridas de propagacao.

As contribuicoes apresentadas neste trabalho consolidam formulagdes tedricas e resul-
tados numeéricos que permitem avaliar com precisao e eficiéncia o desempenho da modu-
lacdo M-QAM cruzada em diferentes canais. Este trabalho preenche uma lacuna existente
na literatura ao fornecer expressdes matematicas aproximadas em forma fechada para a
SEP em canais generalizados, até entao pouco exploradas para constelagdes cruzadas.
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