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Estimativa do erro de NLOS em medidas de ToA
com base no espalhamento da potência recebida

Alberto Gaspar Guimarães e Marco Antonio Grivet Mattoso Maia

Resumo— A ausência de linha de visada (NLOS-Non Line of
Sight) entre o terminal móvel e uma ou mais estaç̃oes ŕadio-base
(ERB) ocorre com freqüência em ambientes urbanizados. Em
sistemas de localizaç̃ao baseados no par̂ametro tempo de chegada
(ToA - Time of Arrival), a ocorrência de NLOS altera signifi-
cativamente a ḿedia e variância das medidas. Neste trabalho
desenvolve-se um estimador para o erro de NLOS em medidas
de ToA. A estimativa é feita a partir de uma média temporal de
N medidas independentes do espalhamento da potência do sinal
recebido em um receptor RAKE. Admite-se o conhecimentoa
priori do modelo de espalhamento temporal do canal. Escolhendo-
se um estimador sob o crit́erio WLS (Weighted Least Squares),
demonstra-se analiticamente que estée despolarizado e pode
atingir o limitante de Cram ér-Rao para N elevado. Considera-se
ainda a aplicaç̃ao do estimador proposto para um ceńario em que
os elementos espalhadores em torno do terminal têm distribuição
gaussiana.

Palavras-Chave— Radiolocalizaç̃ao, ToA, NLOS.

I. I NTRODUÇÃO

A radiolocalizaç̃ao de terminais ḿoveis tem sido alvo de
grande interesse por parte de empresas fabricantes e ope-
radoras de telecomunicações. Isto se deve ao grande apelo
comercial deste tipo de serviço eà necessidade de cumprir
as exiĝencias estabelecidas para chamadas de emergência
(chamadas911 nos EUA).

Um dos ḿetodos convencionais para a estimativa da posição
de terminais baseia-se em medidas de ToA. Estas medidas,
no entanto, s̃ao corrompidas por ruı́do e, eventualmente, pelo
erro de NLOS, que surge quando um anteparo (construções,
árvores etc.) impede a propagação em linha reta do sinal
transmitido. Neste caso, a propagação do sinal ocorre por meio
de difraç̃oes e reflex̃oes, e a ḿedia e varîancia das medidas de
ToA são alteradas em relação ao estado LOS, comprometendo
seriamente a precisão da estimativa de posição [1]. Encontra-
se freq̈uentemente na literatura a afirmação de que o erro de
medida por NLOŚe o principal desafio para a implementação
de um sistema de localização em ambientes urbanos [2][3][4].

Vários ḿetodos t̂em sido propostos para reduzir os efeitos
deste tipo de erro sobre a estimativa da posição. O presente
artigo segue a abordagem desenvolvida em [3], que realiza a
mitigaç̃ao do erro de NLOS com base em modelos de espa-
lhamento temporal do canal. Porém, naquele artigo, admite-
se de forma simplificada quée posśıvel obter o tempo de
chegada decada vers̃ao atrasada do sinal transmitido que
chega ao receptor. Ou seja, admite-se implicitamente que no
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receptor a capacidade de resoluçãoé “infinita”, o que viabiliza
uma soluç̃ao completamente diferente da apresentada neste
trabalho.

Admite-se aqui que a resolução temporal do receptoŕe
determinada pelo correlator RAKE, o qual permite obter
uma “medida” discreta do espalhamento da potência do sinal
recebido, com resolução da ordem do intervalo entre chips.
Demonstra-se que esta medida e o conhecimento a priori
do modelo de espalhamento temporal do canal possibilitam
estimar o erro de NLOS e subtraı́-lo das medidas obtidas de
ToA.

O restante do artigo está organizado como se segue. Na
Seç̃ao II apresenta-se as caracterı́sticas da resposta do canal
consideradas para a formulação do estimador. Na Seção III
determina-se o espalhamento temporal da potência do sinal re-
cebido como funç̃ao dos coeficientes estimados nas derivações
(“dedos”) do RAKE. Em IVé apresentado o desenvolvimento
anaĺıtico para o estimador do erro de NLOS, bem como suas
propriedades estatı́sticas, e em V este estimadoré aplicado
supondo um ceńario t́ıpico com arranjo gaussiano para os
espalhadores. Finalmente, na Seção VI, s̃ao apresentadas as
conclus̃oes do trabalho.

II. CANAL DE PROPAGAÇÃO EM MACRO-CÉLULAS

A compreens̃ao dos mecanismos de propagação e o es-
tabelecimento de modelos matemáticos apropriados para o
canal de radiopropagação ḿovel t̂em um papel importante no
desenvolvimento de técnicas de mitigaç̃ao do erro em medidas
para radiolocalizaç̃ao. Esta seç̃ao tem o objetivo de caracterizar
o canal ḿovel segundo modelos usualmente considerados na
literatura.

Admite-se que o canal proporciona múltiplos percursos
de propagaç̃ao individualizados para o sinal transmitido e,
associado a cada percurso, há um valor de atraso (retardo
de propagaç̃ao) τi e um fator de atenuação correspondente
αi. Sob este modelo,́e posśıvel demonstrar que a envoltória
complexa da resposta ao impulso do canal multipercursoé
dada por

hl(τ, t) =
k∑

i=1

αi exp(−jθi)δ(τ − τi) , (1)

onde k denota o ńumero de percursos proporcionados pelo
canal, t é o instante de observação e τ é o intervalo de
tempo entre a observação e a aplicaç̃ao do impulso. A varíavel
θi representa o desvio de fase proporcionado peloi-ésimo
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percurso eδ(.) é a distribuiç̃ao delta de Dirac1.
Fixado o par̂ametrot, a caracterizaç̃ao estoćastica deh(τ, t)

é determinada em função da estatı́stica de primeira ordem
assumida para os parâmetrosk, {θi}, {τi} e {αi}. Na lite-
ratura, h́a um conjunto de trabalhos [5][6] (dentre outros) que
abordam a simulação e modelagem de canais móveis e fazem,
implı́cita ou explicitamente, hiṕoteses acerca das propriedades
estat́ısticas destas variáveis. Na maior parte dos casos, tais
hipóteses s̃ao corroboradas por medidas de campo. Com base
nestes trabalhos, apresenta-se a seguir as propriedades de{θi},
{τi} e {αi} assumidas no desenvolvimento realizado na Seção
III.

1) {θi}: As fasesθi = 2πfcτi (fc - freq. da portadora)
são mutuamente independentes, independentes dos demais
par̂ametros, e id̂entica e uniformemente distribuı́das em [0,2π).

2) {τi}: As varíaveis de atrasoτi têm funç̃ao densidade de
probabilidade id̂entica,fτ (.), s̃ao descorrelacionadas entre si
e independentes dos demais parâmetros. A definiç̃ao defτ (.)
resulta de modelos que caracterizam o arranjo geométrico de
espalhadores distribuı́dos em torno da ERB e terminal. Os
modelos eĺıptico, circular e gaussiano são usuais, sendo que o
último consegue notável correspond̂encia com medidas obtidas
em ambientes urbanos [7].

3) {αi}: Os coeficientes de ganho do canal associados aos
múltiplos percursos s̃ao considerados estatisticamente inde-
pendentes dos demais parâmetros e iguais entre si em uma
faixa restrita de valores de atraso, i.e.,

αi = αab , τa < τi < τb .
(2)

Este modelo simplificado para os coeficientesαi é implici-
tamente adotado em alguns trabalhos que propõem t́ecnicas
de simulaç̃ao do canal ḿovel [8][9][10] (dentre outros). Neste
caso, a funç̃ao densidade de probabilidade das variáveis de
atraso é proporcional ao espectro de potência por atraso
considerado para o canal. Os trabalhos [11], [12] e [13]
apresentaram resultados que indicam este comportamento do
canal paráareas urbanizadas.

Cabe ressaltar que esta “invariância” das amplitudes pode
ser observada também na varíavel t. Bertoni et al. [14],
dentre outros autores, consideram que a variação da pot̂encia
instant̂anea do canaĺe funç̃ao apenas da combinação dos
fasoresejθi , dentro de uma região (tipicamente 20 vezes o
comprimento de onda) em que o efeito do sombreamentoé
aproximadamente constante . Portanto, nestes trabalhos,α é
considerado constante ao longo do tempo em que o terminal
est́a confinadoà regĩao mencionada, e função da dist̂ancia
entre transmissor e receptor e do grau de sombreamento.

III. E SPALHAMENTO TEMPORAL DA POT̂ENCIA DO SINAL

RECEBIDO

A. Receptor RAKE

Um esquema simplificado do receptor RAKEé apresen-
tado na Figura 1 [15], para uma transmissão BPSK. H́a M
correlatores conectados em paralelo e operando de forma

1Em (1) a depend̂encia das variáveis com o instante de observação t não
foi colocada explicitamente a fim de simplificar a notação utilizada.

sincronizada. As saı́das destes correlatores são “ajustadas”
segundo o prinćıpio de combinaç̃ao de ḿaxima raz̃ao [15],
cujo objetivoé maximizar a relaç̃ao sinal-rúıdo para a detecção
do śımbolo transmitido. Neste ajuste, os coeficientes comple-
xos de atenuação (βmejφm) proporcionados pelo canal para
as M “janelas” de atraso são estimados, e as saı́das dos
correlatores s̃ao multiplicadas pelo complexo conjugado destes
coeficientes. A realização do receptoŕotimo de ḿaxima raz̃ao
baseia-se na suposição de que os coeficientes de atenuação do
canal s̃ao estimados perfeitamente [15].
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Fig. 1. Diagrama em blocos do receptor RAKE.

B. Pot̂encia ḿedia do sinal recebido (E[Π])

Seja o receptor RAKE mostrado na Figura 1. Admite-se
que os coeficientes complexos são estimados sem erro, sendo
o coeficiente nam-ésima derivaç̃ao do receptor resultado da
combinaç̃ao de todas as versões do sinal com valores de atraso
no intervalo

∆m = [τ0 + mTc − Tc/2; τ0 + mTc + Tc/2] , (3)

onde τ0 é o tempo de propagação do sinal em linha reta e
Tc é o intervalo entre chips. Ou seja, com base no modelo de
resposta de canal definido em (1), pode-se escrever

βmejφm =
km∑

i=1

αie
jθi , (4)

ondeαi e θi representam a amplitude e fase dai-ésima vers̃ao
atrasada do sinal em∆m, ekm é o ńumero de percursos cujos
valores de atraso pertencem a∆m. Admite-se portanto que as
réplicas do sinal com valores de atraso no intervalo∆m não
são distinguidos no receptor, mas a combinação destes resulta
no complexo dado em (4), que pode ser estimado para cada
derivaç̃ao do RAKE.

Seja agora o parâmetro

Πm = |βm|2 , (5)

que representa a potência instant̂anea no intervalo de atrasos
∆m de uma dada realização do canal. Com base em (4) e (5),
o valor esperado deΠm é dado por

E[Πm] = Ekm


E




km∑

i=1

km∑

j=1

αiαje
j(θi−θj)

∣∣∣∣∣∣
km





 , (6)
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XXII SIMPÓSIO BRASILEIRO DE TELECOMUNICAÇ̃OES - SBrT’05, 04-08 DE SETEMBRO DE 2005, CAMPINAS, SP

onde o valor esperado externoé calculado para a variávelkm.
Admitindo-se queθi são varíaveis iid (independentes e iden-
ticamente distribúıdas), uniformes em[0, 2π] e independentes
de αi, é fácil mostrar que a expressão anterior resulta em

E[Πm] = Ekm

[
km∑

i=1

E[α2
i ]

]
. (7)

Fazendo-se a aproximação αi = α para a faixa de valores
de atraso coberta pelo RAKE ([τ0, τ0+MTc+Tc/2]), chega-se
à seguinte expressão

E[Πm] = E[α2]E[km] . (8)

Considerando agora que os valores de atrasoτi são varíaveis
iid, é fácil notar que, dado o número total de percursos
proporcionados pelo canal,κ, a varíavel aleat́oria km tem
distribuiç̃ao binomial com valor esperado e variância dadas
por

E[km|κ = K] = Kpm (9)

Var[km|κ = K] = Kpm(1− pm) , (10)

ondepm é calculado por

pm = Pr(τ ∈ ∆m) =
∫

x∈∆m

fτ (x)dx , (11)

sendofτ (.) a fdp dos valores de atraso. Substituindo (9) em
(8), chega-se finalmente a

E[Πm] = E[α2]E[κ]pm ∝
∫

x∈∆m

fτ (x)dx . (12)

A express̃ao (12) mostra uma interessante relação entre a
pot̂encia instant̂anea ḿedia do sinal processado em cada
derivaç̃ao do RAKE efτ (.).

C. Definiç̃ao e estat́ıstica do estimador de E[Π]
Seja o vetor aleatório γγγ = [γ1, . . . , γM ]T no qual am-ésima

componentée dada por

γm =
1
N

N∑
n=1

Π(n)
m , (13)

onde Π(n)
m representa a potência instant̂anea do sinal rece-

bido na m-ésima derivaç̃ao do receptor RAKE, nan-ésima
realizaç̃ao do canal. Admite-se que as amostrasΠ(n)

m , (n =
1, . . . , N ), s̃ao obtidas periodicamente com intervalo∆t maior
que o tempo de coerência do canal, e que a resposta do canal
móvel é estaciońaria em sentido amplo durante o intervalo
N∆t. Portanto, sob estas condições, as seguintes propriedades
são v́alidas paraΠ(n)

m (n = 1, . . . , N ):
i) são mutuamente descorrelacionadas;

ii) E[Π(n1)
m ] = E[Π(n2)

m ] ; n1, n2 ∈ {1, . . . N}

Pode-se afirmar que a variávelγm representa uma estimativa
não polarizada e consistente para a potência ḿedia E[Πm],
obtida durante o intervalo de tempo[t, t + N∆t].

SupondoN suficientemente grande, admite-se, com base
no Teorema do Limite Central, queγm é varíavel gaussiana.

Na realidade,́e fácil mostrar que as componentes deγγγ são
conjuntamente gaussianas, e portantoγγγ é vetor gaussiano com
par̂ametros calculados a seguir:

1) Valor esperado deγγγ: De (13) segue imediatamente que

mγ = E[γγγ] = [E[Π1], . . . , E[ΠM ]]T . (14)

2) Matriz covarîancia deγγγ: Seja a matriz covariância

Λ = E[(γγγ −mγ)(γγγ −mγ)T ] , (15)

cujo elemento(m, r) é dado por

[Λ]mr = Cov(γm, γr) =
1
N

Cov(Πm,Πr) (16)

ondeCov(. , .) denota a covariância entre variáveis aleat́orias
e m, r ∈ {1, . . . , M}. Após algumas manipulações alǵebricas,
é posśıvel demonstrar que a matrizΛ, condicionada ao valor
de α, é diagonal, com elemento(m,m) igual a

Var[γm] ≈ α4Eκpm

N
(1 + Eκpm) . (17)

ondeEκ = E[κ].

IV. ESTIMAÇÃO DO ERRO DENLOS

A. Determinaç̃ao deγγγ para o estado de NLOS

Considera-se agora a situação em que o receptor encontra-
se sem linha de visada com o transmissor, devidoà exist̂encia
de anteparos próximos ao terminal ḿovel de grande altura
relativa. Neste caso, o sinal chega ao terminal com tempo de
propagaç̃ao significativamente maior do que o tempo corres-
pondente ao estado de LOS (τ0). Ou seja, o sinaĺe recebido
aṕos τ∗0 segundos de sua transmissão, ondeτ∗0 = τ0 + δ,
sendo δ um valor positivo que representa o acréscimo ao
ToA devido ao estado de NLOS. Neste estado do canal,
os coeficientes de atenuação do canal estimados no receptor
RAKE são resultados das somas das cópias do sinal recebidos
nos intervalos

∆m,δ = [τ0 + δ + mTc − Tc/2; τ0 + δ + mTc + Tc/2] , (18)

e admite-se que as variáveis de atraso continuam iid, mas a
fdp correspondente passa a ser dada pela expressão

fNLOS
τ (ζ) =

{
kfLOS

τ (ζ) , ζ ≥ τ0 + δ

0 , ζ < τ0 + δ
(19)

ondefLOS
τ (.) é a fdp associada aos valores de atraso se o canal

estivesse em LOS, ek é uma constante de normalização2.
Neste caso a potência ḿedia correspondentèa m-ésima

derivaç̃ao do receptor RAKE,́e dada por

E[Πm] = E[α2]Eκ∗p
∗
m,δ , (20)

onde

p∗m,δ =
∫

x∈∆m,δ

fNLOS
τ (x)dx = k

∫

x∈∆m,δ

fLOS
τ (x)dx ,

(21)
e

Eκ∗ = E[κ∗] , (22)

2k =
hR∞

τ0+δ fLOS
τ (ζ)dζ

i−1
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sendoκ∗ o número de ćopias do sinal que chegam ao receptor
na condiç̃ao de NLOS.

É fácil mostrar queEκ∗ = Eκ/k, portanto a expressão (20)
pode ser simplificada para

E[Πm] = E[α2]Eκpm,δ , (23)

onde

pm,δ =
∫

x∈∆m,δ

fLOS
τ (x)dx . (24)

Ou seja, o vetorγγγ, que foi definido como estimativa para
[E[Π1], . . . , E[ΠM ]]T , passa a ser função do acŕescimoδ ao
tempo de chegada. Admitindo-se queδ é aproximadamente
constante durante o intervalo(t, t + N∆t) em que se obtém
Π(n)

m , o vetorγγγ definido em (13), condicionado ao valor deα,
tem ḿedia dada por

mγ = α2Eκ[p1,δ, . . . , pM,δ]T , (25)

e matriz covarîancia:

Λ =
α4Eκ

N
diag([p1,δ(1 + Eκp1,δ), . . . , pM,δ(1 + EκpM,δ)])

(26)
onde diag(v) denota uma matriz quadrada cuja diagonalé
dada pelo vetorv e os demais elementos são iguais a zero.

B. Ceńario para estimaç̃ao

Considera-se um sistema de posicionamento baseado em
medidas de ToA dos sinais transmitidos porL ERBs. Admite-
se que as medidas obtidas deL∗ ERBs (L∗ ≤ L) cont̂em erros
de NLOS. Deseja-se estimar portanto os escalares

δ1, . . . , δL∗ , (27)

onde δi é o acŕescimo na medida de ToA para o sinal
transmitido entre o terminal e ai-ésima ERB.

Admite-se quée posśıvel obter os vetoresγγγl, l = 1, . . . , L∗,
que representam as medidas obtidas no RAKE das potências
médias dos sinais recebidos dasL∗ ERBs. Com base no que foi
visto anteriormente, pode-se escrever estes vetores da forma

γγγl = Klg(δl, σ1, . . . , σp︸ ︷︷ ︸
ηl

) + ωl , (28)

paral = 1, . . . , L∗, onde:

• ηl = [δl, σ1, . . . , σp] é o vetor a ser estimado.́E for-
mado pelo escalarδl (par̂ametro de interesse) e pelos
par̂ametros(σ1, . . . , σp) que parametrizam a fdpfτ (.).

• g é uma funç̃ao vetorial (g : R(1+p) → RM ), definida
por

g(ηl) = [g1,l, . . . , gM,l]T , (29)

onde

gm,l =
∫

x∈∆m,δl

fτ (x)dx = pm,δl
. (30)

Na express̃ao (30)∆m,δl
é o intervalo definido em (18).

Por quest̃oes de clareza de notação, foram omitidos o
sobre-escrito “LOS” defτ , bem como a dependência
desta funç̃ao com os par̂ametros(σ1, . . . , σp).

• Kl é uma constante escalar dada por

Kl = α2
l Eκ . (31)

• ωl ∼ N (0,Λl), ou seja,ωl tem distribuiç̃ao gaussiana
com vetor ḿedia nulo e matriz covariância dada pela eq.
(26), paraδ = δl.

Uma vez que o mapeamento probabilı́stico entre oespaço
de par̂ametrose o espaço de observações pode ser descrito
pelas fdp’sfγγγl|ηl

(gaussianas com parâmetros(Klg(ηl),Λl)),
e assumindo queM > 1 + p, é posśıvel construir uma regra
de estimaç̃ao apropriada para este problema. A expressão (28)
tem significado importante, pois ela resume a relação entre o
vetor de par̂ametros que se deseja estimar,ηl, e o vetor de
observaç̃oes dispońıvel (vetorγγγl).

Deve ser ressaltado que osL∗ par̂ametrosδ1, . . . , δL∗ são
estimados separadamente, de forma desacoplada. Esta solução
é posśıvel porque o conjunto[γ1,l, γ2,l, . . . , γM,l], que repre-
senta a pot̂encia ḿedia estimada nasM derivaç̃oes do RAKE
para o sinal recebido dal-ésima ERB, contém informaç̃ao
somente deδl e dos par̂ametros[σ1, . . . , σp].

Nas express̃oes desenvolvidas a seguir, o sub-escritol seŕa
omitido para simplificar a notação utilizada. Fica implı́cito,
portanto, que as grandezas envolvidas referem-seà estimativa
do erro de NLOS entre o terminal e uma dada ERB.

C. Matriz de Informaç̃ao de Fisher

O vetor de observaçõesγγγ é gaussiano, portanto os elementos
da matriz de informaç̃ao de Fisher podem ser calculados
atrav́es da seguinte expressão [16]

[Υ(η)]ij =
[
∂mγ

∂ηi

]T

Λ−1

[
∂mγ

∂ηj

]
+

1
2

tr

[
Λ−1 ∂Λ

∂ηi
Λ−1 ∂Λ

∂ηj

]
,

(32)
onde tr[x] representa a soma dos elementos da diagonal da

matriz x, e
[

∂mγ

∂ηi

]
j

= ∂[mγ ]j
∂ηi

,
[

∂Λ
∂ηi

]
jk

= ∂[Λ]jk

∂ηi
.

Após algumas manipulações alǵebricas simples, e supondo
queEκgm >> 1, para todom, é posśıvel mostrar que a matriz
de informaç̃ao de Fisher para o problema de estimação é dada
por

[Υ(η)]ij = (N + 2)
M∑

m=1

∂gm

∂ηi
g−2

m

∂gm

∂ηj
(33)

D. Estimador deηηη

O critério de ḿınimos quadrados ponderados(do ingl̂es:
Weighted Least Squares(WLS)) seŕa utilizado para a estima-
tiva do vetorη. Na abordagem WLS a estimativaé calculada
por3

η̂WLS(γγγ) = arg min
η

((γγγ −Kg(η))T Λ−1(η)(γγγ −Kg(η))) ,

(34)
onde Λ é a matriz covarîancia deγγγ definida em (26). A
estimativaη̂WLS é portanto obtida resolvendo-se o problema
de minimizaç̃ao da funç̃ao escalarJ(η), definida por

J(η) = (γγγ −Kg(η))T Λ−1(η)(γγγ −Kg(η)) , (35)

3A estimativa em (34) ñaoé demáxima verossimilhançaporqueΛ é funç̃ao
do vetor a ser estimado.
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E. Consideraç̃oes sobre a polarizaç̃ao, erro ḿedio quadŕatico
e otimalidade dêηWLS

O vetor polarizaç̃ao b, a matriz covarîanciaP e a matriz
de erro ḿedio quadŕatico QEMQ para a estimativa WLS de
η são definidos por

b = E[η̂]− η† , (36)

P = E[(η̂ − E[η̂])(η̂ − E[η̂])T ] , (37)

QEMQ = E[(η̂ − η†)(η̂ − η†)T ] . (38)

Nestas equaç̃oes e nas expressões a seguir,̂η correspondèa
estimativa WLS definida em (34), eη† é o valorverdadeiro
do vetorη.

Como a funç̃ao g(η) é ñao-linear emη, uma aborda-
gem conveniente para calcular a polarização e erro ḿedio
quadŕatico de η̂ é linearizarg(η) por uma śerie de Taylor
em torno de um dado ponto de seu domı́nio. Utilizando esta
abordagem, e supondoN elevado,́e posśıvel demonstrar que4

E[η̂(γγγ)] = η† , (39)

ou seja, a estimativa WLŚe ñao polarizada paraN elevado,
e as matrizesP e QEMQ são iguais. É posśıvel tamb́em
demonstrar que o elemento(i, j) da matriz inversa deP, dado
queEκgm >> 1 (∀m), é dado por

[P−1]ij = N
M∑

m=1

∂gm

∂ηi
g−2

m

∂gm

∂ηj
. (40)

Comparando (40) com (33), e supondoN >> 1, chega-
se à interessante conclusão de que a matriz covariância de
η̂WLS converge para a matriz inversa da matriz de informação
de Fisher. Em outras palavras, a estimativa WLS atinge o
limitante de Craḿer-Rao (CRLB-Cramér-Rao Lower Bound)
para o problema em questão, quandoN →∞.

F. Reduç̃ao da dimens̃ao do problema de minimização

A variável escalarK na express̃ao (35) tem valor desconhe-
cido, e que portanto deve, em uma primeira análise do pro-
blema, ser considerada como uma variável a ser determinada
conjuntamente comη no procedimento de minimização.

É posśıvel, entretanto, escreverK como funç̃ao do vetor
η e mostrar que os dois problemas são equivalentes. Esta
abordagem reduz a dimensão do problema de otimização, di-
minuindo o esforço computacional e o tempo de convergência
do algoritmo na busca pelo ponto mı́nimo da funç̃ao.

Observa-se inicialmente que o objetivo no problema de
minimizaç̃ao é determinar o ponto

ϑ = (K∗, δ∗1 , . . . , δ∗L∗ , σ
∗
1 , . . . , σ∗p) ≡ (K∗, η∗) , (41)

tal que
J(ϑ) = min J . (42)

De acordo com (42) e considerandoJ(K, η) uma funç̃ao
cont́ınua e diferencíavel emR(p+1), pode-se afirmar queϑ é

4Por restriç̃ao de espaço o desenvolvimento não é mostrado no artigo.

ponto cŕıtico. Conclui-se, portanto, que este ponto pertence ao
conjuntoΩ definido da seguinte forma

Ω = {x ;
∂J(K, η)

∂K

∣∣∣∣
(K,η)=x

= 0} . (43)

Partindo de (43), conclui-se que o escalarK para pontos
em Ω é dado por

K =
gT (η)Λ(η)γγγ

gT (η)Λ(η)g(η)
, h(η) , (44)

e com isto o problema de minimização pode ser reformulado
considerando agora a função erro com dimensão igual à do
vetor η:

J̃(η) = (γγγ − h(η)g(η))T Λ−1(η)(γγγ − h(η)g(η)) . (45)

A minimizaç̃ao da funç̃ao J̃(η) corresponde a minimizar a
função J(K, η) para o conjunto de pontos emΩ. Comoϑ ∈
Ω, pode-se afirmar que os dois problemas são equivalentes.

V. A PLICAÇÃO AO MODELO DE ESPALHAMENTO

GAUSSIANO

Admitindo-se que o terminal ḿovel encontra-se em uma
regĩao com distribuiç̃ao espacial de espalhadoresgaussiana
[7], e que as diversas réplicas produzidas pelo canal chegam
ao terminal aṕos uma reflex̃ao (modelosingle-bounce) em
elementos pŕoximos ao terminal, a fdp dos valores de atraso
fτ (τ) tem express̃ao fechada (eq. (39) de [7]) ée parametri-
zada porτ0 e σs, que representam, respectivamente, o tempo
de propagaç̃ao do sinal em linha reta e o desvio-padrão da
concentraç̃ao de espalhadores em torno do terminal.

Considera-se agora um sistema de localização que realiza
a estimativa da posição do terminal com base em medidas de
ToA. Supondo que o ruı́do de medida possa ser filtrado (p. ex.
por filtragem de Kalman), tornando-se desprezı́vel comparado
a τ0, pode-se escrever

τKF
l = τ0,l + δl ; l = 1, . . . , L (46)

ondeδl ≥ 0, τ0,l é o tempo de propagação em linha reta do
sinal entre o terminal e al-ésima ERB, eτKF

l é o valor de
ToA medido aṕos ser filtrado.

Substituindo (46) na expressão de fτ (τ) correspondente
ao espalhamento gaussiano, torna-se explı́cita a depend̂encia
do espalhamento temporal com o erro de NLOSδl. Além
disso,fτ (.) é parametrizada porσs, cujo valor em prinćıpio é
desconhecido e portantóe varíavel a ser estimada juntamente
com δl, l = 1, . . . , L∗. Ou seja, os vetoresηl (l = 1, . . . , L∗)
a serem determinados pela minimização da funç̃ao erro em
(45) s̃ao definidos por

ηl = [δl, σs]T . (47)

A. Desempenho do estimador para espalhamento gaussiano

Considerando somente uma ERB em NLOS com o terminal
(L∗ = 1), obt́em-se a Figura 2, que mostra gráficos deξ =
c
√

N × CRLBδ (dado em metros) em função de δ†, onde
CRLBδ é o limitante de Craḿer-Rao para a estimativa de
δ, δ† é o valor verdadeiro do parâmetro,N é o ńumero de
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medidas na definiç̃ao do vetorγγγ e c é a velocidade da luz. Os
traçados foram obtidos para diferentes valores de distânciaD
(500 e 1000 m) entre ERB e terminal e número de derivaç̃oes
do RAKE M (3 e 4). O valor do desvio padrão σs e largura
das janelasTc considerados foram respectivamente de 206m5

e 0,81µs (padr̃ao IS-95). A faixa de valores paraδ† foi de 0,5
a 1,5µs, correspondendo, em metros, a erros de 150 a 450 m.

0.5 1 1.5

34

36

38

40

42

44

46

48

50

52

54

δ (µ seg)

ξ 
(m

)

M=3 , D = 500 m
M=4 , D=500 m
M=3 , D=1000 m
M=4 , D=1000 m

Fig. 2. Gŕafico deξ = c
√

N × CRLBδ

Da figura pode-se observar que
1 - A dist̂anciaD entre ERB e terminal tem limitada influência
no valor deCRLBδ.
2 - Um número maior de derivações do receptor RAKE
envolvidos na estimativa deγγγ aumenta significativamente a
precis̃ao de δ̂. Além disso, observa-se queM = 4 torna ξ
aproximadamente independente deδ†.
3 - A figura mostra que o desvio padrão da estimativa (consi-
derando quêη atinge o CRLB) tem valor ḿaximo em torno
de 53,5 m, obtido emδ† = 1, 5 µs. Este valor corresponde a
apenas53/(1, 5 × 10−6 × c) ≈ 12% do valor verdadeiro do
erro de NLOS.

VI. CONCLUSÕES

Neste trabalho foi apresentado um estimador para o erro de
NLOS em medidas de ToA. A estimativáe feita com base
em observaç̃oes da pot̂encia instant̂anea do sinal recebido em
um receptor RAKE. Demonstra-se a relação entre pot̂encia
média (estoćastica) do sinal processado em cada derivação
do RAKE com as propriedades de espalhamento temporal do
canal. Na pŕatica, esta potência pode ser estimada por uma
média temporal, dado que as condições de estacionariedade
do canal e independência entre medidas sejam satisfeitas.

Na situaç̃ao em que h́a erros nas medidas de ToA provo-
cados pelo estado de NLOS, define-se um estimador WLS
assintoticamente eficiente. Admitindo-se que os elementos
espalhadores do sinal têm distribuiç̃ao gaussiana em torno do
terminal, gŕaficos do CRLB em funç̃ao do erro de NLOS a ser
estimado mostram que a precisão da estimativa aumenta com

5Este valor paraσs corresponde a um valor de espalhamento de atrasos
RMS de 900 nseg.

o uso de um maior ńumero de derivaç̃oes do RAKE para a
medida do espalhamento da potência. Em um ceńario t́ıpico,
com N = 64, no pior caso o valor verificado para o desvio
padr̃ao da estimativa deδ foi de 53,5 m, representando apenas
12 % do valor verdadeiro do erro de NLOS.
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